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Introduzione
Attualmente l’elaborazione dell’informazione e` condotta in prevalenza per
via digitale e si tende a minimizzare la presenza di circuiti puramente ana-
logici. Ne e` prova l’esistenza di un aforisma della progettazione che impo-
ne l’adozione della soluzione digitale ovunque essa sia possibile e dotata di
economicita` [1].
Esistono pero` alcune applicazioni in cui l’approccio analogico e` salda-
mente affermato sia a causa delle prestazioni richieste al circuito (velocita`,
potenza dissipata, area) non raggiungibili da un sistema digitale, sia per
le caratteristiche intrinseche della funzione da realizzare, come nel caso dei
convertitori AD e DA. Inoltre un sistema di qualsiasi tipo presenta la neces-
sita` di interfacciarsi con il mondo esterno attraverso sistemi di trasmissione,
memorie di massa, sensori e attuatori. La possibilita` di comunicare con l’e-
sterno attraverso queste interfacce e` garantita dalla presenza di un ”guscio”
analogico che rende disponibili le funzionalita` necessarie.
Circuiti analogici di questo tipo sono sempre piu` richiesti nei cosiddetti
system-on-chip e system-on-package, dispositivi che contengono sullo stes-
so die o nello stesso package sensori, elettronica per il condizionamento del
segnale e circuiti VLSI digitali. Aumenta quindi la richiesta di circuiti che
implementino funzioni basilari, come il filtraggio anti-aliasing e la selezione
di canali alla frequenza intermedia in sistemi wireless, che siano completa-
mente integrati e che, preferibilmente, siano progettati per processi digitali
(CMOS), in modo da permettere l’integrazione simultanea di celle analogiche
e digitali con conseguente abbattimento dei costi.
viii
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Nel campo della sensoristica, soprattutto per le applicazioni di tipo bio-
medicale, riveste notevole interesse la possibilita` di integrare filtri a frequenza
estremamente bassa nel range 0.01÷ 100 Hz. Tali filtri sono utili per la reie-
zione dei disturbi, l’eliminazione delle componenti di rumore al di fuori della
banda del segnale utile e per l’anti-aliasing; le loro frequenze caratteristiche
sono determinate dalle proprieta` fisiche delle grandezze di interesse nel si-
stema: ad esempio misure di portata o di temperatura sono catterizzate da
costanti di tempo dell’ordine di 1 s.
La realizzazione in forma completamente integrata, cioe´ senza l’utilizzo
di alcun componente esterno, non e` banale ed anche per un semplice filtro
passa-basso del primo ordine occorre far ricorso a soluzioni particolari, piut-
tosto che ai classici circuiti RC con amplificatori operazionali. Il problema
fondamentale che impedisce la realizzazione integrata delle soluzioni classiche
e` l’entita` delle costanti di tempo, che nei filtri con condensatori e resistenze
risultano direttamente proporzionali al prodotto RC. Per ottenere frequen-
ze di taglio dell’ordine dell’Hz occorrerebbero valori di capacita` e resistenza
assolutamente impensabili per una realizzazione integrata.
In questo lavoro e` proposta una soluzione per la completa integrazione
di un filtro passa-basso del secondo ordine in tecnologia CMOS attraverso
l’approccio dei filtri Gm-C. Tali filtri sono costituiti da due componenti, con-
densatori e amplificatori transconduttivi, e le frequenze tipiche di tali circuiti
sono caratterizzate da espressioni del tipo Gm
2piC
, dove al numeratore e` indica-
ta la transconduttanza di un amplificatore. Appare chiaro che, utilizzando
capacita` integrabili in un’area non eccessiva su silicio e quindi dell’ordine di
10 pF, occorrono Gm dell’ordine del nS o inferiori.
Per ottenere filtri Gm-C a frequenza estremamente bassa e` allora richie-
sto un transconduttore, come sono chiamati i componenti fondamentali di
questo tipo di filtri, caratterizzato da una transconduttanza molto bassa.
Inoltre il filtro deve presentare una dinamica dei segnali trattati appropriata
all’applicazione. Queste specifiche incidono direttamente sulle caratteristiche
richieste al transconduttore, che deve mostrare dinamiche di modo comune
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e differenziale adeguate.
Tutto cio` ha portato all’ideazione e allo sviluppo di una nuova topologia
circuitale di un transconduttore a basso Gm, che puo` essere utilizzato nel
trattamento di segnali a bassa frequenza.
In particolare, le specifiche del filtro da sviluppare sono state dettate da
una particolare applicazione: era richiesto un filtro passa-basso con banda di
10 Hz per il condizionamento del segnale proveniente da un sensore di portata
integrato. In questa tesi e` stato quindi progettato tale filtro, con particola-
re attenzione al transconduttore che ne costituisce il nucleo fondamentale e
realizzando anche un sistema che permette la stabilizzazione delle caratteri-
stiche del filtro rispetto alla temperatura e alle variazioni dei parametri dei
componenti dovute agli errori di fabbricazione.
Nel primo capitolo sono descritti in dettaglio i filtri Gm-C e le tecniche
utilizzate per la loro progettazione, con particolare attenzione ai problemi
incontrati in questo lavoro.
Nel capitolo 2 vengono analizzate le topologie esistenti per i transcon-
duttori; maggiore spazio e` riservato ai circuiti in tecnologia CMOS per l’im-
portanza che rivestono sia in questo caso particolare sia nel mercato dei
semiconduttori. La trattazione e` utile per poter fare un successivo confronto
con il circuito originale sviluppato.
La parte centrale del lavoro e` costituita dal terzo capitolo, nel quale e`
riportata la descrizione del transconduttore sviluppato e viene analizzato nel
dettaglio il dimensionamento e il principio di funzionamento.
Infine, l’ultimo capitolo contiene i risultati delle simulazioni del trans-
conduttore e dei filtri sviluppati. Sono riportati i dati riguardanti i circuiti
stabilizzati e non stabilizzati rispetto alla temperatura. A questo riguardo e`
anche descritto il circuito che stabilizza il sistema.
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I segnali sono classificati in base ai valori assunti dalla variabile indipendente
(il tempo) e dalla variabile dipendente (il valore della grandezza fisica a
cui il segnale e` associato). Tale classificazione si applica anche ai filtri, in
base al tipo di segnali che essi trattano: i filtri analogici si differenziano
dalla loro controparte digitale nella caratteristica di trattare segnali che sono
continui nelle ampiezze; invece, per quanto riguarda la variabile temporale,
esistono due categorie di filtri analogici, quelli a tempo continuo e quelli a
tempo discreto. Questi ultimi, tra i quali hanno larghissima diffusione i filtri
switched capacitor, vengono analizzati e progettati con le tecniche tipiche dei
sistemi discreti, come la trasformata Z; se occorre elaborare con tali sistemi
segnali tempo continui, questi devono essere sottoposti a campionamento e
devono quindi risultare a banda limitata prima di tale operazione, in modo da
soddisfare la condizione del teorema di Nyquist. Il filtro anti-aliasing adatto
per questo scopo non puo` evidentemente essere di tipo tempo discreto e,
di conseguenza, l’utilizzo di sistemi tempo discreti implica in ogni caso la
presenza di un filtro tempo continuo a monte. Inoltre si ha necessita` anche
di un filtro di ricostruzione tempo continuo a valle se si desidera ritornare
al dominio analogico. Inoltre l’utilizzo di sistemi tempo continui puo` essere
dettato dalla richiesta di prestazioni particolarmente alte che non possono
essere ottenute con soluzioni alternative: si pensi ad esempio a specifiche in
1
Capitolo 1. Filtri Gm-C 2
termini di velocita`, consumo e complessita` circuitale. I filtri tempo continui
risultano dunque sempre necessari e sono stati sviluppati nel corso degli anni
diverse strategie per la loro implementazione.
I primi filtri tempo continui sono le classiche reti passive RLC, ancora in
uso, ma che presentano evidenti problemi di integrazione in forma monoliti-
ca: a frequenze inferiori a quelle tipiche delle comunicazioni a radiofrequenza
(≈GHz) gli induttori necessari per il filtraggio passivo risultano di valore ele-
vato ed eccessivamente ingombranti rispetto alle dimensioni tipiche di un cir-
cuito integrato. Per risolvere questo problema sono stati sviluppati approcci
che permettono di fare a meno degli induttori, sfruttando la disponibilita` di
componenti attivi. Infatti non e` possibile realizzare reti passive con funzioni
di trasferimento caratterizzate da poli generici utilizzando solo resistenze e
condensatori, in quanto le reti RC presentano solo poli disposti sul semiasse
reale negativo. Nonostante sia stato dimostrato che una qualsiasi risposta
impulsiva di tipo fisico (cioe´ causale e ad energia finita) possa essere appros-
simata con un filtro RC, si ha che il filtro necessario puo` risultare di ordine
elevato e con un’alta perdita di inserzione [2].
Sono stati quindi sviluppati filtri attivi RC di vario tipo, accomunati
dall’utilizzo di amplificatori operazionali. Tali filtri evitano l’uso di induttori
reali simulandone il comportamento (ad es. con il GIC di Antoniou [3]) o
usando in altro modo gli amplificatori operazionali per ottenere poli complessi
coniugati.
I filtri RC attivi svolgono efficientemente la loro funzione e alcune topo-
logie sono utilizzate diffusamente da piu` di 50 anni (ad es. le celle di Sallen-
Key), ma soffrono di alcune limitazioni. In frequenza il loro funzionamento
e` limitato dalla validita` dell’approssimazione di cortocircuito virtuale tra gli
ingressi dell’operazionale: ad esempio risulterebbe impossibile utilizzare un
filtro attivo RC come filtro a frequenza intermedia in un moderno sistema
wireless. Inoltre, mentre costituiscono un’ottima alternativa per la realiz-
zazione a componenti discreti di un filtro, sono di limitata integrazione su
silicio, in quanto e` necessaria la realizzazione monolitica sia di condensatori
Capitolo 1. Filtri Gm-C 3
V1 +
-
gm
V2
Iu
Figura 1.1: Simbolo del transconduttore
sia di resistori. Infatti le singolarita` del circuito sono caratterizzate da fre-
quenze date da espressioni del tipo 1
2piRC
, dove R e C sono valori di resistenza
e capacita` di componenti del filtro. Volendo realizzare filtri con singolarita` a
frequenza sempre piu` bassa, il prodotto RC aumenta, imponendo vincoli che
non possono sempre essere rispettati in una realizzazione monolitica. Infine i
filtri RC classici non possono essere regolati, cioe´ non possono essere variate
elettronicamente le loro singolarita`. Tale funzione risulta di estrema utilita`
in caso di realizzazione integrata del circuito, poiche´ permette di compensare
dinamicamente gli effetti degli errori sul valore nominale dei componenti.
Per evitare le limitazioni imposte dai filtri attivi piu` tradizionali, sono
state ideate nuove soluzioni quali i filtri Gm-C, i filtriMosfet-C e loro varianti
come i Gm-C-OpAmp [4].
I filtri Gm-C sono cos`ı chiamati perche´ costituiti da due sole tipologie di
componenti, i transconduttori e le capacita`. Un transconduttore, il cui sim-
bolo e` mostrato in fig. 1.1, e` un amplificatore transconduttivo caratterizzato
dalla relazione
Iu = gm(V1 − V2) (1.1)
dove gm e` la transconduttanza del componente. Per questo motivo i filtri
Gm-C sono anche chiamati transconductor-C oppure OTA-C ; in seguito si
fara` riferimento con il nome di transconduttori al componente di fig. 1.1, la
cui transconduttanza e` fissata ad un valore ben determinato, mentre saranno
indicati come OTA (Operational Transconductance Amplifier) gli amplifica-
tori transconduttivi analoghi agli amplificatori operazionali ma con uscita in
corrente, come indicato in [4]. La differenziazione e` arbitraria e non univer-
sale e viene riportata per evitare confusione e sottolineare le caratteristiche
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richieste ad un transconduttore da usare in un filtro Gm-C. Le differenze
sostanziali tra OTA e transconduttori sono due: in primo luogo un trans-
conduttore ha la corrente di uscita che varia linearmente con la tensione
differenziale di ingresso ed inoltre la sua transconduttanza ha un valore ben
definito o comunque controllabile [5, p. 575]. E’ importante sottolineare
queste differenze, in quanto si ripercuotono fortemente sull’utilizzo tipico
dei due componenti: il transconduttore puo` essere usato ad anello aperto e
quindi la tensione differenziale di ingresso puo` essere costituita dall’intero
segnale mentre l’OTA e` tipicamente montato in configurazione reazionata,
come un amplificatore operazionale, e i suoi ingressi operano in cortocircuito
virtuale fin tanto che il guadagno di tensione si mantiene abbastanza alto,
indipendentemente dal valore della transconduttanza.
La transconduttanza gm e` funzione di un ulteriore parametro, una cor-
rente o una tensione, non indicata in figura, in modo da rendere possibile la
regolazione (detta anche tuning) del filtro in cui e` utilizzato; si vedra` infatti
come le singolarita` del filtro dipendano unicamente da rapporti del tipo gm
C
.
I filtri Gm-C hanno ottime prestazioni ad alta frequenza, dato che i trans-
conduttori non sono compensati internamente, a differenza degli amplificato-
ri operazionali, e i limiti di utilizzabilita` sono determinati unicamente dalla
banda del transconduttore e dagli effetti dei parassiti.
Per quanto riguarda invece il comportamento a bassa frequenza, cioe´ la
zona di interesse per questo lavoro, i Gm-C offrono la possibilita` di ottenere
singolarita` a frequenza estremamente bassa utilizzando capacita` dell’ordine di
qualche decina di pF e transconduttori a basso gm. Cio` risulta estremamente
vantaggioso rispetto ai filtri attivi RC, poiche´ sono necessarie capacita` di
facile integrazione, che occupano un’area non eccessiva su silicio, e resistori
di valore non elevato. Nei capitoli successivi saranno trattate in dettaglio le
problematiche relative alla realizzazione di filtri a frequenza estremamente
bassa e dei relativi transconduttori.
In questo capitolo viene data una breve panoramica sulle strutture dei
filtri Gm-C. Viene prima descritto un semplice modello circuitale di un trans-
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conduttore generico; sono poi illustrati circuiti che permettono di realizzare
le funzioni di resistori, induttori e integratori. Per quanto riguarda i filtri,
sono analizzati due celle passa-basso del primo e del secondo ordine e sono
dati alcuni cenni alla realizzazione di filtri di ordine superiore.
1.1 Modello del transconduttore
Il comportamento ideale di un transconduttore e` quello descritto dall’equa-
zione (1.1). Naturalmente questo modello e` utile solo in un primo momento
della progettazione dei filtri, in quanto non tiene conto dell’effetto di capacita`
e conduttanze parassite e delle limitazioni in frequenza.
In fig. 1.2 e` mostrato un modello piu` accurato di un transconduttore
[6, 7, 8]. Non sono state introdotte nello schema le impedenze di modo
comune in ingresso: si tratterebbe di una Ric e di una Cic poste in parallelo
a ciascuno dei due ingressi. Generalmente possono essere trascurate rispetto
all’impedenza differenziale di ingresso: comunemente risulta infatti Ric  Ri
e Cic  Ci; inoltre queste impedenze vanno spesso a porsi in parallelo ad altri
componenti del filtro e il loro effetto puo` essere assorbito da questi ultimi.
La resistenza differenziale di ingresso e` utile nel modellare transconduttori
bipolari, mentre puo` essere tranquillamente trascurata nei transconduttori a
CMOS, dove gli ingressi sono solitamente collegati ai gate di due transistor.
Ri Ci go Cogmvinvin
+
-
v1
v2
iu
Figura 1.2: Modello del transconduttore
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Nei capitoli successivi tale resistenza verra` quindi trascurata, poiche´ in questo
lavoro sono di interesse preponderante i circuiti in tecnologia CMOS.
Un’ulteriore fattore di non idealita` e` la dipendenza frequenziale del gm.
Un modello usato molto spesso e` quello di assumere un ritardo temporale:
gm = gm0e
−sτ (1.2)
che puo` essere approssimato, per frequenze molto minori di τ−1, con un
polo o uno zero, sfruttando le approssimazioni al primo ordine ex ≈ 1 + x e
1/(1 + x) ≈ 1− x:
gm ≈ gm0(1− sτ) (1.3)
gm ≈ gm0
1 + sτ
(1.4)
Questi modelli sono volutamente molto semplici e non descrivono accu-
ratamente la risposta in frequenza del transconduttore; essi sono utili per
analizzare con sufficiente approssimazione l’effetto di poli e zeri di ordine
superiore sulla risposta del filtro.
1.2 Blocchi elementari
1.2.1 Resistori
Con un solo transconduttore e` possibile simulare un resistore con un capo
posto a massa e di resistenza pari a 1/gm (fig. 1.3). Se occorre un resistore
-
+
gmVin
Figura 1.3: Simulazione di una resistenza
Capitolo 1. Filtri Gm-C 7
-
+
gm
V1
V2
gm
V1
+-
+ -
gm
V2
(a) (b)
Figura 1.4: Simulazione di una resistenza flottante (R = 1/gm)
flottante e` necessario utilizzare due transconduttori (fig. 1.4a), ma se ad uno
dei capi del resistore simulato e` collegato un generatore ideale di tensione
puo` essere eliminato un transconduttore (fig. 1.4b).
1.2.2 Integratori
La cella base per la realizzazione di filtri di ordine superiore e` l’integratore,
mostrato in fig. 1.5. Se il transconduttore fosse ideale la risposta sarebbe
Vout =
gm
sC
Vin
-
+gm
C
Vin
Vout
+
-
Figura 1.5: Integratore Gm-C
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-
+gm1
C
Vin Vout
+
-
-
+
gm2
Figura 1.6: Integratore Gm-C con perdite
mentre, considerando il modello di fig. 1.2, si ha
Vout =
gm/go
1 +
s(C + Co)
go
Vin
Si noti come la presenza di una conduttanza di uscita non nulla provochi
un guadagno finito di tensione in continua pari ad A0 = gm/g0. La capacita`
di uscita risulta in parallelo alla capacita` C e quindi modifica solo la posizio-
ne del polo senza aggiungere ulteriori singolarita` al sistema. Questa e` una
proprieta` molto interessante, soprattutto quando si progettano transcondut-
tori per frequenze elevate [9]: in questo caso si cercano delle topologie, in
particolare per filtri di ordine superiore al secondo, nelle quali le capacita`
parassite dei transconduttori (Ci e Co della fig. 1.2) finiscano in parallelo alle
capacita` inserite dal progettista, in modo da non introdurre ulteriori poli o
zeri.
In fig. 1.6 e` mostrato un integratore Gm-C con perdite, che si ottiene
ponendo in parallelo alla capacita` di carico dell’integratore il circuito che
simula una resistenza. La funzione di trasferimento ideale risulta:
Vout =
gm1
sC + gm2
Vin
1.2.3 Induttori
Esistono strutture Gm-C che presentano, nei limiti delle approssimazioni, lo
stesso comportamento frequenziale degli induttori, in analogia al gia` citato
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+
gm2
V1
gm1
C
-
+
-
+
gm2
V1
gm1
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Figura 1.7: Simulazione di induttori con un capo a massa (a) e flottante (b)
con Leq = C/(gm1gm2)
GIC di Antoniou. Questi circuiti si basano sull’osservazione che il com-
portamento frequenziale dell’impedenza di un condensatore e quello di un
induttore sono rispettivamente inversamente proporzionale e proporzionale
alla variabile complessa s. In pratica si invertono nei due casi i ruoli della
corrente e della tensione. Si puo` allora pensare di usare un gyrator, un due
porte caratterizzato dalla seguente matrice di trasmissione1:
A =
 0 ± 1g1
±g2 0

In generale il gyrator e` un componente attivo, ma se g1 = g2 si comporta
come un due porte passivo, cioe´ la potenza totale uscente dal due porte e`
nulla. La proprieta` interessante e` la seguente, dove Z1 e` l’impedenza vista
1La relazione che lega la matrice di trasmissione A alle tensioni e alle correnti entranti
di un due porte e` [
V1
I1
]
= A
[
V2
−I2
]
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gm1
V1
+-
+-gm2
+-
gm2
Z
V2
Figura 1.8: Simulazione di un induttore flottante con sLeq = 1/(Zgm1gm2)
alla porta 1 del gyrator e Z2 e` l’impedenza che il gyrator vede dalla porta 2,
Z1 =
1
g1g2
1
Z2
(1.5)
In particolare, se si collega un condensatore alla porta 2, si ottiene
Z1 =
1
g1g2
Cs (1.6)
cioe´ dalla porta 1 si vede un’induttanza equivalente
Leq =
C
g1g2
(1.7)
Per simulare un’induttanza con un capo a massa puo` allora essere usato il
gyrator Gm-C di fig. 1.7a, mentre per un’induttanza flottante occorrono due
gyrator (fig. 1.7b).
Una soluzione che risparmia l’uso di un transconduttore e` quella riportata
in [7] (fig. 1.8).
1.3 Cella passa-basso del primo ordine
In fig.1.9 e` mostrato lo schema di una cella del primo ordine passa basso, con
funzione di trasferimento pari a
Vout
Vin
=
1
1 +
s
gm/C
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-
+
gm
CVin
Vout
Figura 1.9: Cella del primo ordine
-
+
gm
C
Vin
Vout
Cogo
Ci
Figura 1.10: Cella del primo ordine con parassiti esplicitati
Se si considera il circuito completato con il modello non ideale del trans-
conduttore, abbiamo:
Vout
Vin
=
gm
gm + g0
1 +
Cis
gm
1 +
C + Co + Ci
gm + g0
s
(1.8)
Non considerando l’andamento frequenziale del gm si nota come l’effetto
principale delle non idealita` e` la comparsa di uno zero dovuto alla capacita`
di ingresso Ci. Il modulo della risposta in frequenza risulta allora piatto per
ω  gm/Ci: occorre controllare se a tale frequenza il segnale in uscita risulta
sufficientemente attenuato per l’applicazione di interesse.
Altri effetti sono lo spostamento della frequenza di taglio e l’abbassamento
del guadagno in continua.
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Includendo anche gli effetti dello zero del gm:
Vu
Vin
=
gm0
gm0 + g0
1 +
Ci − gm0τ
gm0
s
1 +
C + Co + Ci − gm0τ
gm0 + g0
s
(1.9)
Si considerino ora i requisiti di dinamica di ingresso del transconduttore
affinche´ non ci sia degrado eccessivo delle prestazioni. La dinamica diffe-
renziale di ingresso e` caratterizzata da un parametro: la massima tensione
differenziale alla quale la THD2 si mantiene entro un limite convenzionale3;
si considera tale tensione come limite della zona di funzionamento lineare del
transconduttore. Calcolando la tensione in ingresso al transconduttore per il
circuito di fig. 1.9 si ottiene
V+ − V− = Vin − Vout = sgm
C
+ s
Vin
Si noti come l’espressione precedente mostri un andamento passa-alto della
tensione differenziale di ingresso rispetto a Vin. Di conseguenza le componenti
frequenziali del segnale differenziale di ingresso presentano modulo di entita`
limitata solo se si trovano nella banda passante del filtro. Le componenti
frequenziali fuori banda di Vin si ritrovano direttamente tra i due ingressi
del transconduttore, in quanto, secondo l’espressione sopra riportata, non
viene introdotta alcuna attenuazione a tali componenti. Nel dominio del
tempo queste componenti fuori banda possono portare l’ingresso del trans-
conduttore fuori dalla zona di linearita`: cio` puo` dare problemi di distorsione
2Posto in ingresso ad un sistema un tono ad una pulsazione ω1, detta fondamentale, si
ha la seguente definizione [5, p.636]
THD =
N∑
i=1
|A(ωi)|2
|A(ω1)|2
dove A(ωk) e` l’ampiezza della componente di pulsazione ωk = kω1 del segnale in uscita al
sistema.
3Tale limite e` dipendente dall’applicazione particolare e di solito e` dell’ordine dell’1%
o di qualche frazione di punto percentuale.
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in uscita al filtro, in quanto la presenza di non linearita` nella risposta del
transconduttore puo` introdurre componenti non desiderate nella banda pas-
sante. Per questo motivo i transconduttori devono essere progettati in modo
da avere una dinamica differenziale lineare di ingresso adeguata. Tutto cio`
non accade nei circuiti con amplificatori operazionali, nei quali in genere la
differenza di potenziale tra ingresso non invertente ed ingresso invertente si
mantiene molto inferiore al segnale di ingresso del sistema fin tanto che si
possa considerare valida l’ipotesi di cortocircuito virtuale.
1.4 Cella passa-basso del secondo ordine
Una cella passa-basso del secondo ordine e` mostrata in fig. 1.11. Caratteri-
stiche salienti di questo circuito sono il basso numero di transconduttori che
lo compongono (con evidenti benefici in termini di area, potenza dissipata,
rumore) e l’avere tutte le capacita` con un capo a massa.
Quest’ultima proprieta` e` utile quando si pensa ad una realizzazione in-
tegrata della cella: in questo caso si tratta di utilizzare condensatori non
ideali, caratterizzati da capacita` parassite e correnti di perdita. Infatti si puo`
pensare di utilizzare condensatori MIM (Metal-Insulator-Metal), che hanno
comportamento pressoche´ ideale, ma tali componenti spesso non sono inclu-
si nella versione base dei processi utilizzati e costituiscono delle opzioni che
vanno ad incrementare il costo del chip; se poi si pensa di integrare il filtro in
-
+
gm1
C1Vin
-
+
gm2
C2
Vout
Figura 1.11: Cella del secondo ordine
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poly
n+
C
C
CU
CLD
Figura 1.12: Modello equivalente di una capacita` poly-n+
un sistema digitale, si hanno a disposizione i componenti offerti da un proces-
so digitale CMOS. Di conseguenza spesso occorre fare ricorso a capacita` del
tipo poly-diffusione n+, il cui schema equivalente e` mostrato in fig. 1.12. Il
diodo D modella la giunzione substrato-area drogata n+, che risulta sempre
polarizzata in inversa (il substrato e` a massa), e la relativa corrente di perdita
data dalla corrente di saturazione inversa; per le capacita` parassite risulta
generalmente CU  CL. Si capisce quindi che per minimizzare gli effetti
parassiti e` necessario collegare a massa la piastra di ciascun condensatore
costituita dalla diffusione.
Tornando al circuito di fig. 1.11, la sua funzione di trasferimento e`
Vout
Vin
=
1
1 +
1
ω0Q
s+
s2
ω20
(1.10)
con
Q =
√
gm1C2
gm2C1
(1.11)
ω0 =
√
gm1gm2
C1C2
(1.12)
1.5 Filtri di ordine superiore
La sintesi di filtri di ordine superiore al secondo puo` essere svolta con tecniche
diverse, molte delle quali erano gia` usate per i filtri attivi RC. Nel seguito
Capitolo 1. Filtri Gm-C 15
verra` data una breve descrizione di ciascuno dei due metodi che godono di
maggiore diffusione: la cascata di biquad e la simulazione di prototipi ladder.
Altri metodi che non verranno descritti sono il metodo delle variabili di
stato [9] e il metodo del multiple integrator loop feedback [7].
1.5.1 Cascata di biquad
Questo metodo si basa sulla possibilita` di connettere in cascata celle del primo
e del secondo ordine in modo da ottenere una funzione di trasferimento pari al
prodotto delle funzioni di trasferimento dei singoli blocchi. Quanto affermato
e` vero solo se possono essere trascurati gli effetti di caricamento di ciascuno
stadio sugli altri, ovvero se risulta Zin(jω)
(i)  Zout(jω)(i−1), dove si sono
indicate le impedenze di ingresso e di uscita rispettivamente dell’i-esima cella
e della (i− 1)-esima. Per quanto riguarda i circuiti Gm-C analizzati finora,
si puo` notare come l’ingresso di ciascuna cella sia in corrispondenza di uno
degli ingressi di un transconduttore e tali componenti sono generalmente
caratterizzati da impedenze di ingresso elevate.
Data la funzione di trasferimento H(s), essa viene cos`ı fattorizzata
H(s) = t0(s)
n∏
i=1
kiTi(s) (1.13)
Ti(s) =
α2is
2 + α1is+ α0i
s2 +
ω0i
Qi
s+ ω20i
(1.14)
dove t0(s) e` un termine del primo ordine o e` semplicemente pari ad 1 (dipen-
dentemente dalla parita` dell’ordine del filtro) e ki e` il guadagno di ciascuno
stadio.
Le specifiche imposte per il filtro (banda passante, banda di transizio-
ne, attenuazione fuori banda,. . . ) determinano la funzione di trasferimento
H(s); risultano in pratica determinati le singolarita` del filtro (poli e zeri) e
il guadagno complessivo
∏n
i=1 ki. Supponendo di avere a disposizione celle
biquadratiche di cui si puo` specificare la coppia di zeri, la coppia di poli e il
guadagno, occorre decidere come assegnare i poli e gli zeri a ciascuna cella,
Capitolo 1. Filtri Gm-C 16
come assegnare i guadagni ki e in che ordine porre in cascata i vari circui-
ti. Infatti le scelte possibili rigurado queste tre opzioni non sono tra loro
equivalenti, a parte il fatto di avere la stessa funzione di trasferimento: nella
progettazione di filtri e` infatti necessario massimizzare il range dinamico del
segnale, definito come rapporto tra massimo segnale non distorto e minimo
segnale accettabile (determinato dal livello del rumore)4. Ciascuna possibile
realizzazione del filtro a partire dalla stessa cella biquadratica si differenzia
dalle altre per tale criterio ed e` quindi possibile operare una scelta mirata
imponendo la massimizzazione del range dinamico del segnale in tutte le se-
zioni biquadratiche. Tale scelta puo` essere compiuta con l’ausilio di algoritmi
di ottimizzazione o tramite l’utilizzo di regole di progettazione approssimate;
per una trattazione dettagliata si puo` far riferimento a [7] e [8].
1.5.2 Simulazione di filtri ladder
Questo approccio trae origine dalla volonta` di replicare in forma attiva e
integrabile le reti passive LC ladder. Tali filtri passivi godono infatti di una
proprieta` estremamente interessante: essi presentano una sensitivita` molto
bassa della risposta in frequenza rispetto alla tolleranza dei componenti nei
punti in cui l’attenuazione e` minima, come sara` illustrato nel seguito.
Un filtro ladder passivo e` costituito da una rete completamente reattiva
del tipo mostrato in fig.1.13, dove ciascuna impedenza Zi o ciascuna ammet-
tenza Yi puo` essere costituita da condensatori, induttori o combinazioni di
serie e parallelo di entrambi i componenti; naturalmente al variare della to-
pologia varia la funzione di trasferimento implementata. Nel caso mostrato
in figura si ha chiaramente che n e` pari, ma questo e` solo un caso partico-
lare; in generale infatti il componente immediatamente collegato a ciascuna
delle due porte puo` essere sia un’impedenza Z in serie al resto della rete o
un’ammettenza Y in parallelo. Per ottenere il filtro complessivo questa rete
viene poi terminata resistivamente ad una porta o ad entrambe; verra` consi-
4Per una definizione piu` rigorosa di range dinamico si faccia riferimento alla sezione
3.1.
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Z1 Z3 Zn-1
Y2 Y4 Yn-2 Yn
Figura 1.13: Generica struttura ladder
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R2C1 C3 C5
L2 L4
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+
-
V1
-
V5
+
I1 I2 I4
V3
Figura 1.14: Filtro ladder passa-basso
derato solo il caso di doppia terminazione resistiva poiche´ tale configurazione
permette di ottenere la minima sensitivita`.
La dimostrazione qualitativa del perche´ tale sensitivita` e` bassa e` molto
semplice [8]. Consideriamo un ladder LC (fig.1.145) con doppia terminazione
resistiva. Dette Vs e V5 rispettivamente ingresso e uscita del filtro, la risposta
in frequenza risulta
H(jω) =
V5(jω)
Vs(jω)
Scrivendo il rapporto tra potenza in uscita e potenza disponibile in ingresso,
cioe´ il guadagno di trasduttore, esso risulta cos`ı legato a H(jω)
GT (jω) =
P5
Ps,max
=
|V5(jω)|2
R2
|Vs(jω)|2
4R1
=
4R1
R2
|H(jω)|2 ≤ 1
dove la disuguaglianza segue dalla passivita` della rete LC.
5Nella figura e` mostrato un filtro ladder passa-basso particolare ma la trattazione
presentata e` generale e indipendente dalla topologia del filtro.
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Tale relazione puo` essere espressa per l’attenuazione
α(ω, x) = 10 log
1
GT (jω, x)
≤ 0
dove x indica il valore di un generico componente della rete. Se consideriamo
una frequenza ω0 per la quale α = 0, dalla ultima disuguaglianza segue che
tale punto e` un punto di minimo locale per α(ω0, x); quindi, essendo α(ω0, x)
una funzione continua e derivabile, segue
∂α(ω0, x)
∂x
= 0
e quindi per la sensitivita`
Sα(ω0,x)x =
∂α(ω0,x)
α(ω0,x)
∂x
x
=
x
α(ω0, x)
∂α(ω0, x)
∂x
= 0
Inoltre e` possibile dimostrare [10], utilizzando una delle condizioni di
Cauchy-Riemann per le funzioni olomorfe, che, per ω0,
∂φ
∂δ
= 0
dove φ e` la fase della funzione di trasferimento e δ e` l’angolo di perdita di
uno dei componenti del filtro.
Esaminiamo ora attraverso un esempio di sintesi i due metodi piu` diffusi
per simulare filtri ladder con transconduttori e condensatori.
Metodo di sostituzione
Si tratta di sostituire ciascuno dei componenti del circuito di fig. 1.14 con il
rispettivo circuito Gm-C per la simulazione del componente. Utilizzando per
la simulazione della resistenza flottante R1, la resistenza con un terminale a
massa R2 e per le induttanze L2 ed L4, rispettivamente i circuiti di fig. 1.4b,
fig. 1.3 e fig. 1.8, si ottiene il filtro di fig. 1.15. Per l’equivalenza tra i due
circuiti devono valere le seguenti relazioni tra i parametri dei componenti:
gm1 =
1
R1
C2
gm2gm3
= C2
gm3gm4
= L2
C4
gm5gm6
= C2
gm6gm7
= L5
gm8 =
1
R2
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Figura 1.15: Filtro ladder ottenuto con il metodo della sostituzione
Simulazione signal-flow
Questo metodo si basa sulla simulazione delle equazioni del circuito di fig. 1.14,
piuttosto che sulla simulazione della topologia circuitale. Si possono scrivere
le seguenti equazioni,
I1 = Y1(Vs − V1) V1 = Z1(I1 − I2)
I2 = Y2(V1 − V3) V3 = Z3(I2 − I4)
I4 = Y4(V3 − V5) V5 = Z5I4
dove
Y1 =
1
R1
Z1 =
1
sC1
Y2 =
1
sL2
Z3 =
1
sC3
Y4 =
1
sL4
Z5 =
1
sC5+1/R2
Scalando tutte le correnti per un fattore gm, si ottiene:
V ′1 = I1/gm = Y1/gm(Vs − V1) V1 = Z1gm(V ′1 − V ′2)
V ′2 = I2/gm = Y2/gm(V1 − V3) V3 = Z3gm(V ′2 − V ′4)
V ′4 = I4/gm = Y4/gm(V3 − V5) V5 = Z5gmV ′4
In base alle ultime equazioni si puo` disegnare il grafo di fig. 1.16, spesso
chiamato diagramma leapfrog. A partire da questo diagramma puo` essere
progettato il filtro finale, andando a realizzare con circuiti Gm-C le operazio-
ni di somma e differenza e i blocchi indicati nel grafo. Seguendo l’approccio
di [7], si puo` implementare la differenza all’ingresso di un transconduttore
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V1
V1’ V3’
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Figura 1.16: Signal-flow graph equivalente per il circuito di fig. 1.14
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Figura 1.17: Implementazione Gm-C del signal-flow graph di fig. 1.16
e i vari blocchi del tipo Zigm e Yj/gm utilizzando opportune impedenze sul-
l’uscita dei transconduttori. Si ottiene il circuito di fig. 1.17, equivalente al
circuito originario se:
gm1
gm2
= 1
R1gm
gm3
C′1
= gm
C1
gm4
C′2
= 1
L2gm
gm5
C′3
= gm
C3
gm6
C′4
= 1
L4gm
gm7
gm8
= gmR2
gm
C5
= gm7C
′
5
Notare che se risultasse gm7 = gm8 si potrebbe eliminare il transcondut-
tore gm8 e collegare il terminale invertente di gm7 con il nodo V5.
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E’ interessante osservare la similarita` dei due circuiti di fig. 1.15 e di
fig. 1.17. Attraverso manipolazioni circuitali e` possibile trasformare l’uno nel-
l’altro; cio` conferma il fatto, noto [11], che i due metodi di sintesi ora descritti
sono equivalenti, nel senso che portano alla stessa soluzione circuitale.
1.6 Circuiti fully-differential
Sono stati finora descritti circuiti basati sul transconduttore di fig. 1.1. Esso
presenta un ingresso differenziale e una singola uscita. Esistono pero` anche
transconduttori fully-differential, in cui anche l’uscita e` differenziale, per i
quali vale sempre la relazione (1.1). I circuiti mostrati in questo capitolo pos-
sono essere trasformati facilmente in circuiti fully-differential, in analogia alla
trasformazione che si puo` operare nei circuiti con amplificatori operazionali.
I circuiti fully-differential godono di alcuni vantaggi, quali la possibilita`
di avere range di tensioni applicabili doppi rispetto al caso single-ended (in
quanto il segnale e` rappresentato dalla differenza di due tensioni e non e`
misurato rispetto a massa) e la perfetta simmetria dei circuiti (che comporta
un’ottima reiezione dei disturbi di modo comune). A tali vantaggi si affianca
pero` una maggiore complessita` circuitale: sono necessari infatti circuiti per
il controllo del modo comune di uscita dei transconduttori.
La presenza di uno stadio di uscita diverso rispetto ai transconduttori
single-ended e` la differenza fondamentale. Le varie topologie di transcon-
duttore si differenziano infatti per il nucleo centrale, cioe´ quello che opera
la conversione tensione-corrente e che sara` ampiamente discusso nel segui-
to. Una volta prescelto questo convertitore e` possibile adottare una delle
due soluzioni: per ottenere un’uscita single-ended si procede aggiungendo
un semplice stadio d’uscita come quelli mostrati nei capitoli successivi; per
avere un circuito fully-differential si usa uno stadio di uscita opportuno e un
circuito per il controllo del modo comune. In particolare in questo lavoro e`
stato sviluppato un transconduttore single-ended e non si presta attenzione
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ai transconduttori di tipo fully-differential; come visto, pero`, questa non e`
una limitazione eccessiva.
1.7 Stabilizzazione dei filtri
Nei filtri Gm-C integrati e` spesso necessario introdurre una stabilizzazione
della transconduttanza rispetto alla variazione dei parametri dei componenti
e rispetto alla temperatura. Come e` noto, infatti, in un circuito integrato
si riescono ad ottenere buone precisioni per quanto riguarda i rapporti tra
oggetti simili, ma la precisione sul valore nominale di un parametro e` gene-
ralmente molto bassa, con variazioni anche del 30%. Queste variazioni vanno
ad incidere direttamente sulla posizione delle singolarita` del filtro, dato che
sono date da rapporti del tipo gm/C. Per alcune applicazioni, come i filtri
anti-aliasing e i filtri di ricostruzione, possono comunque considerarsi varia-
zioni accettabili. In caso contrario si puo` procedere alla stabilizzazione del
gm o della frequenza caratteristica del filtro; per alcune applicazioni, infat-
ti, puo` non bastare la sola accuratezza della transconduttanza, in quanto le
variazioni dei valori delle capacita` incidono direttamente sulla frequenza dei
poli e degli zeri.
Affinche´ una qualsiasi stabilizzazione sia possibile, e` necessario avere al-
meno un parametro di riferimento, alla cui precisione ci si affida per ottenere
l’accuratezza desiderata. Se occorre stabilizzare solo il gm puo` bastare avere
a disposizione una resistenza di valore preciso R, integrata o esterna al chip,
e si fa in modo che la transconduttanza gm sia tale che gm = 1/R.
Una tecnica esemplificativa e` illustrata in fig.1.18 per un transconduttore
regolato dalla tensione Vctl. L’unica assunzione che occorre fare affinche´ l’a-
nello di reazione risulti stabile e` che ∂gm
∂Vctl
> 0: una volta osservato cio` e` facile
ricavare che, se il circuito e` stabile e il guadagno d’anello e` sufficientemente
alto, si ottiene gm = 1/R. Si puo` poi modificare il circuito affinche´ funzioni
anche per transconduttori regolati in corrente. Una tecnica di questo tipo e`
usata anche nel capitolo 3.
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Figura 1.18: Esempio di stabilizzazione con resistenza di riferimento
E’ interessante analizzare un altro tipo di stabilizzazione, nella quale il
riferimento disponibile e` una frequenza, fornita al chip dall’esterno. In primo
luogo tutte le tecniche che utilizzano una resistenza come riferimento pos-
sono essere trasformate nel seguente modo: alla resistenza di riferimento si
sostituisce il classico circuito switched-capacitor per la simulazione di una
resistenza [5].
In secondo luogo possono essere usati circuiti che regolano la frequen-
za delle singolarita` del filtro, rimediando alle variazioni sia del gm sia delle
+
-
+
-
frif PD
gmgm
C C
+
-
Figura 1.19: Esempio di stabilizzazione con riferimento frequenziale
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capacita`; un esempio e` mostrato in fig.1.19. In questo caso il segnale alla
frequenza di riferimento frif viene mandato in ingresso alla cascata di due
filtri passa-basso del primo ordine con frequenza di taglio a -3 dB pari a
gm
2piC
. Il segnale originario frif e quello in uscita dai filtri sono mandati in
ingresso ad un phase detector (che puo` essere realizzato in vari modi, come
con un moltiplicatore o una porta XOR), che fornisce in uscita un segnale
proporzionale a (φ1−φ2− pi2 ), dove φ1 e φ2 sono le fasi dei segnali di ingresso.
Nell’ipotesi che ∂gm
∂Vctl
> 0 e che la reazione sia stabile, il segnale di controllo
dei transconduttori e` tale da imporre gm
2piC
= frif : infatti si noti che il segnale
in uscita al phase detector e` nullo quando l’anello di reazione funziona cor-
rettamente e cio` si ha quando i due segnali di ingresso al blocco PD sono
sfasati di 90◦. Cio` avviene solo alla frequenza di taglio dei filtri del primo
ordine.
Si noti come usando il riferimento frequenziale sia possibile ottenere rispo-
ste in frequenza dei filtri stabilizzati piu` precise. Ci sono pero` degli svantaggi
dovuti principalmente al leakage del segnale alla frequenza di riferimento nel
filtro Gm-C. Questo puo` essere un problema in quanto spesso la regolazione
risulta migliore se la frequenza di riferimento e` nella banda passante o nel-
la banda di transizione del filtro da stabilizzare: in questo caso non si puo`
sperare che la risposta del filtro attenui il leakage [5].
Altre tecniche di stabilizzazione possono essere usate per regolare il Q
dei poli dei filtri. Infatti, soprattutto ad alta frequenza, gli effetti delle non
idealita` e dei parassiti causano variazioni del Q che non possono essere accet-
tate. Il tuning del Q risulta pero` complicato e particolarmente dispendioso
in termini di complessita` circuitale.
Capitolo 2
Transconduttori per filtri
Gm-C
In questo capitolo saranno descritte le topologie circuitali piu` diffuse di trans-
conduttori per filtri Gm-C. Verra` dato un breve cenno ai transconduttori in
tecnologia bipolare e BiCMOS, mentre sara` data piu` attenzione ai trans-
conduttori realizzati utilizzando unicamente transistori MOS. Questi ultimi
rivestono un ruolo rilevante sia in questo lavoro, in cui viene descritta una
topologia originale di un transconduttore CMOS, sia dal punto di vista com-
merciale, in quanto essi possono essere integrati in chip a tecnologia digitale,
permettendo l’integrazione di logica e funzioni analogiche sullo stesso die con
evidente economicita`. Infine, sara` trattato in dettaglio il problema della rea-
lizzazione di transconduttori per filtri a bassa frequenza (nel range 0.01÷100
Hz) e saranno presentate le varie soluzioni presenti in letteratura, in modo
da poter operare un confronto con il filtro realizzato in questo lavoro.
2.1 Transconduttori bipolari
I transconduttori possono essere realizzati facendo seguire ad uno stadio a
transconduttanza fissa un amplificatore di tensione a guadagno variabile. In
genere lo stadio transconduttore e` costituito da una semplici coppia diffe-
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Figura 2.1: Transconduttori bipolari con resistenza di degenerazione
sull’emettitore
renziale con resistenze di degenerazione sull’emettitore: tali resistenze per-
mettono di allargare la dinamica differenziale di ingresso rispetto a quella
della coppia differenziale semplice che risulta essere ≈ 3VT = 3kTq = 78mV.
Infatti si puo` stimare la dinamica differenziale con i resistori di degenera-
zione valutando la tensione di ingresso necessaria allo spegnimento di una
delle due sezioni del differenziale: tale tensione puo` essere considerata una
buona approssimazione della dinamica differenziale [12]. Quando una delle
due sezioni e` spenta, la corrente I0 (con riferimento alla fig. 2.1a) scorre tutta
nell’altra sezione e si ha vd = v2 − v1 ≈ I0RE/2. La dinamica differenziale
puo` quindi essere variata agendo sul valore della resistenza e sulla corrente
di polarizzazione.
Due esempi sono mostrati nella figura 2.1, per i quali si puo` approssimare
Gm
∆
=
i1 − i2
v1 − v2 =
2
RE
Il circuito di fig. 2.1b ha il vantaggio di una dinamica di modo comune mag-
giore poiche´ la tensione minima di ingresso non contiene, come nell’altro
circuito, il contributo I0RE/4 dovuto alla caduta provocata su ciascuna delle
due resistenze dalla corrente di polarizzazione.
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Una maniera piu` elegante per variare il valore della transconduttanza
e` usare coppie differenziali senza resistenze di degenerazione sull’emettitore
e operare il tuning variando la corrente di polarizzazione. Infatti per una
coppia differenziale bipolare alimentata con corrente I0 la transconduttanza
globale e` quella dei singoli transistor:
Gm ≈ gm1,2 = I0
2VT
(2.1)
In questo caso la dinamica differenziale risulta abbastanza limitata in
quanto la caratteristica ingresso-uscita del transconduttore e` [12]
I1 − I2 = αF I0 tanh
(
V1 − V2
2VT
)
(2.2)
e si ha nuovamente il problema di una dinamica di soli 3VT .
Una soluzione a questo problema e` usare piu` coppie differenziali in pa-
rallelo, con correnti di polarizzazione scelte opportunamente e con ingres-
si di ciascuna coppia pari agli ingressi del transconduttore traslati di una
tensione opportuna, diversa per ogni coppia differenziale, come mostrato
in fig. 2.2. Scrivendo l’espressione analitica della transconduttanza ed im-
ponendo che essa sia massimamente piatta di ordine n (ovvero imponendo
che ∂
kGm
∂V k
d
∣∣∣∣
Vd=0
= 0,∀k ≤ n) si ottengono, analiticamente o numericamen-
te, il numero delle coppie differenziali da porre in parallelo, le correnti di
polarizzazione da usare e le tensioni di traslazione necessarie [13].
Ad esempio, per avere la transconduttanza massimamente piatta di ordine
7, occorrono 4 coppie differenziali e le correnti e le tensioni indicate in fig.2.2,
dove Vk1 = 0.70814VT e Vk2 = 2.59546VT .
Per la realizzazione pratica del circuito, si puo` sostituire ciascun grup-
po coppia differenziale - traslatore di tensione con una coppia differenziale
asimmetrica, in cui il rapporto tra le aree di emettitore dei due transistor
costituenti la coppia e` diverso da 1. Le dimensioni dei transistor della coppia
vengono modificate affinche´ le equazioni per le correnti di collettore rimanga-
no formalmente identiche dopo l’eliminazione del generatore Vki; indicando
con l’apice le correnti nei transistor nella fig.2.2 e senza apice le correnti nei
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Figura 2.2: Transconduttore con coppie differenziali in parallelo
transistor modificati, otteniamo dalle equazioni di Ebers-Moll per Q1 − Q2
[12]:
IC1
IC2
= me
V1−V2
VT
I ′C1
I ′C2
= e
−Vk1
VT e
V1−V2
VT (2.3)
dove m e` il rapporto tra le aree di emettitore di Q1 e Q2. Poiche´ da queste
equazioni e dall’equazione nodale all’emettitore di Q1 e Q2 si ricava la (2.2),
basta imporre l’uguaglianza delle (2.3) ed ottenere m−1 = e
Vk1
VT ≈ 2.03. Il
procedimento puo` essere ripetuto per le altre coppie differenziali, ottenendo
un circuito di facile implementazione.
La soluzione appena analizzata e` spesso usata nella sua variante con due
sole coppie differenziali. Tale circuito risulta infatti molto semplice: le cor-
renti di polarizzazione delle due coppie sono uguali e il rapporto tra le aree dei
transistor puo` essere approssimato a 4, ottenendo quello che viene chiamato
transconduttore 1:4/4:1[10].
Tutti i blocchi analizzati sopra possono essere realizzati utilizzando sia
transistor NPN sia PNP. Si puo` allora pensare di usare strutture comple-
mentari, con uno stadio transconduttore PNP direttamente collegato sopra
Capitolo 2. Transconduttori per filtri Gm-C 29
uno stadio NPN [10]. I vantaggi sono molteplici, tra cui una riduzione del-
la potenza dissipata (visto che le due sezioni complementari condividono le
correnti di polarizzazione) a parita` di Gm e una riduzione del rumore dovuto
ai generatori di corrente.
2.2 Transconduttori in tecnologia CMOS
Le topologie adottate per i transconduttori bipolari possono essere adattate
per la tecnologia CMOS: si ritrovano cos`ı transconduttori che si basano su
coppie differenziali, con o senza resistenza di degenerazione sul source.
Utilizzando una semplice coppia differenziale polarizzata con corrente I0
si ottiene un transconduttore con
Gm =
√
βI0 (2.4)
Una differenza che si nota immediatamente tra la (2.1) e la (2.4) e` la
diversa dipendenza dalla corrente di polarizzazione; nel caso CMOS occor-
re variare maggiormente la corrente per ottenere un range di tuning della
transconduttanza pari a quello del caso bipolare. Per ottenere una relazione
lineare tra Gm e I0 anche con transistor MOS bisogna far lavorare la coppia
differenziale in debole inversione, perche´ in quel caso le equazioni dei dispo-
sitivi MOS sono molto simili a quelle dei transistor bipolari [14]. Inoltre
nel caso MOS la corrente di polarizzazione incide fortemente sulle dinamiche
permesse alle tensioni del circuito, in quanto le VGS dipendono fortemente
dalle correnti di polarizzazione; nel caso a BJT il problema non e` sentito in
quanto la tensione ai capi delle giunzioni base-emettitore si mantiene pra-
ticamente costante al variare delle correnti di collettore per diverse decadi.
Questi due fattori, dipendenza della transconduttanza dalla radice della cor-
rente e forte variazione delle VGS, implicano un ridotto range di tuning dei
transconduttori CMOS rispetto alla controparte bipolare. Spesso cio` porta
all’impossibilita` pratica di avere filtri a frequenza variabile e la regolazione
della transconduttanza e` appena sufficiente per eliminare le variazioni do-
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Figura 2.3: Transconduttori MOS con degenerazione sul source
vute alle tolleranze e alla temperatura; inoltre diventa piu` problematico far
funzionare i circuiti a basse tensioni di alimentazione, a causa del maggiore
swing richiesto alle tensioni interne.
2.2.1 Coppie differenziali con degenerazione di source
Per quanto concerne la resistenza di degenerazione sul source dei MOS della
coppia differenziale, con questa tecnologia e` possibile implementare resistori
variabili utilizzando come resistori transistor polarizzati in zona triodo, come
mostrato in fig. 2.3a. La transconduttanza e` allora approssimabile al doppio
della conduttanza equivalente di M3:
Gm =
gm1
1 + gm1
r3
2
≈ 2
r3
= 2β(VC − VS3 − Vt) (2.5)
e puo` essere regolata variando VC . Il circuito soffre pero` di alta sensibilita` al
modo comune di ingresso, che provoca la variazione di VS3 nella (2.5).
Un’altra soluzione e` mostrata in fig. 2.3b [15]. La transconduttanza per
tensione differenziale di ingresso nulla vale:
Gm|V1−V2=0 =
gm1
1 + gm1
rd3//rd4
2
=
β1(VGS1 − Vt)
1 + β1
4β3
=
√
2β1
√
I0
1 + β1
4β3
Il tuning ora puo` avvenire variando la I0, con dipendenza del Gm simile
a quella della (2.4). Il vantaggio di questo circuito rispetto al precedente e`
una maggiore linearita`. Infatti il limite della zona lineare per il circuito di
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fig. 2.3a e` determinato dai limiti entro i quali il transistor M3 si comporta
in maniera lineare, cioe´ per VDS3 limitate; il nuovo circuito ha invece dei
transistor di degenerazione il cui comportamento dipende anche dal segnale
applicato. Una spiegazione qualitativa del comportamento e` la seguente.
Per tensioni differenziali basse il comportamento e` simile a quello del cir-
cuito di fig. 2.3a e M3 e M4 si comportano come se fossero polarizzati con
tensioni di gate costanti. All’aumentare di |Vd| = |V1 − V2| la VDS3 tende ad
aumentare in fig. 2.3a e il termine quadratico nell’espressione della corrente
di drain in zona triodo non e` piu` trascurabile: cio` comporta una diminuzio-
ne del Gm, dato che la resistenza equivalente di M3 tende ad aumentare, e
quindi una perdita di linearita`. Nelle stesse condizioni, con |Vd| che cresce, il
circuito di fig. 2.3b tende a mantenere piccola la variazione del Gm; infatti in
questo caso si sommano due effetti contrastanti: l’aumento di VDS3 che tende
a far aumentare la resistenza equivalente di M3 ed M4, come visto prece-
dentemente, e l’aumento di VGS1 = VGS3 che tende a diminuire la resistenza
equivalente.
Il circuito di fig. 2.3c [16] rappresenta un’ulteriore soluzione al problema di
incrementare l’intervallo di tensioni di ingresso per le quali il transconduttore
si comporta linearmente. Si trova facilmente, considerando uguali tutti i
transistor:
Gm =
gm1
1 + gm1/gm3
=
gm1
2
=
√
β1I0
2
L’aumento di linearita` e` consentito dal fatto che la tensione differenziale di
ingresso si divide in due parti uguali (V1 − V2 = (VG1 − VG3) + (VG4 − VG2)),
ciascuna delle quali cade tra gli ingressi di una delle due coppie differenziali
(M1 −M3 e M4 −M2). In questo modo la zona lineare risulta essere doppia
rispetto a quella di una singola coppia differenziale e il Gm, come visto, si
dimezza. In [16] si suggerisce di aumentare il numero di coppie differenziali
tra cui suddividere la tensione di ingresso ma in [17] si fa notare che puo`
esserci degrado eccessivo della fase (cosa molto nociva ad alta frequenza) per
un numero di coppie differenziali maggiore di tre. In quest’ultimo lavoro si
suggerisce un circuito che unisce le caratteristiche degli ultimi due analizzati:
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Figura 2.4: Transconduttori con MOS in zona triodo a VDS e modo comune
costanti
vengono poste in ”serie”, nel senso della fig. 2.3c, due coppie differenziali del
tipo mostrate in fig. 2.3b.
2.2.2 Transconduttori con MOS in zona triodo a VDS
costante
Nella sezione precedente sono state descritte delle topologie circuitali nelle
quali si sfruttava la possibilita` di usare come resistori dei transistor polarizzati
in zona triodo. Come visto, la linearita` dei transconduttori che vengono fuori
in questo modo e` limitata dal termine quadratico dell’equazione dei MOS:
infatti la linearita` della caratteristica ID − VDS e` un’approssimazione molto
forte, che viene subito meno non appena VDS si avvicina a VGS − Vt. Si puo`
pero` pensare di cancellare il termine quadratico per differenza, utilizzando
una disposizione simmetrica dei transistor; in questo modo non e` necessario
sfruttare l’approssimazione di linearita` della caratteristica per basse VDS e
il circuito si comporta linearmente nei limiti dell’applicabilita` del semplice
modello quadratico per la corrente di drain.
Consideriamo allora il circuito di fig. 2.4a [5]. I due loop costituiti dai
due amplificatori operazionali e dai due inseguitori di source M3 ed M4 im-
pongono che le tensioni di drain diM1 eM2 rimangano fissate a VC , in modo
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Figura 2.5: Transconduttore BiCMOS con MOS in zona triodo a VDS
costante
che risulti VDS1 = VDS2 = VC . Di conseguenza:
I1 − I2 = β1
[(
VCM +
vd
2
)
VC − V
2
C
2
]
− β2
[(
VCM − vd
2
)
VC − V
2
C
2
]
= β1VCvd
(2.6)
e quindi
Gm = β1VC (2.7)
Il transconduttore si mantiene in zona lineare fin tanto che i transistor di
ingresso rimangono in zona triodo, cioe´ per V1,2 ≤ VC + Vt.
Un circuito simile a quello di fig. 2.4a e` discusso in [18], dove per la
regolazione della VDS si sostituisce ai due amplificatori operazionali distinti
un singolo amplificatore operazionale fully-differential. Tale amplificatore ha
come ingressi le tensioni di drain di M1 ed M2 e le uscite sono collegate ai
gate di M3 ed M4; esso ha bisogno del controllo del modo comune di uscita,
che e` realizzato in modo che il modo comune d’uscita regoli opportunamente
la VDS. Nel circuito e` presente un ramo uguale a meta` del transconduttore
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mostrato in figura (cioe´ due transistor nella stessa configurazione diM1 eM3
e con uguali dimensioni) ed alimentato con il solo modo comune di ingresso
VCM . Da tale ramo l’amplificatore fully-differential puo` ricavare la tensione
necessaria per imporre la corretta VDS.
Una soluzione che si basa sullo stesso principio e` quella di fig. 2.4b [19].
Anche in questo caso si sfrutta una copia della sezione di ingresso del trans-
conduttore a cui e` mandato solo il modo comune; da questa sezione e` derivata
la tensione VB di fig. 2.4b.
Un circuito che si basa sul principio della VDS costante e molto diffuso e`
mostrato in fig.2.5 [20]. Qui l’imposizione della tensione drain-source avviene
grazie ai due inseguitori di emettitore e la regolazione di tale tensione avviene
attraverso la caduta generata dalla corrente di tuning IB sulla resistenza
R: cio` e` possibile grazie alla debole variazione della caduta ai capi delle
giunzioni base-emettitore dei BJT. Questo circuito e` in tecnologia BiCMOS
ed e` stato riportato solo per la sua ampia diffusione, dovuta soprattutto alle
buone prestazioni ad alta frequenza; infatti la regolazione delle VDS avviene
in maniera molto piu` semplice dei circuiti mostrati precedentemente e non
sono utilizzati loop di reazione sofisticati che potrebbero degradare la risposta
in frequenza del transconduttore complessivo.
2.2.3 Transconduttori con MOS in saturazione
Si possono ottenere transconduttori lineari utilizzando la caratteristica qua-
dratica dei MOS in saturazione se si osserva che, per due transistor M1 ed
M2 con uguali dimensioni,
I1 − I2 = β
2
(Vgs1 − Vt)2 − β
2
(Vgs2 − Vt)2 = β
2
(Vgs1 + Vgs2 − 2Vt)(Vgs1 − Vgs2)
Quindi e` sufficiente imporre che la somma delle due tensioni gate-source sia
costante e che la loro differenza sia pari al segnale differenziale di ingresso.
Una possibile soluzione consiste nell’utilizzare una semplice coppia dif-
ferenziale con source a massa e nel mandare sui gate un segnale a modo
comune costante, cioe´ imporre Vg1 = VCM +
vd
2
e Vg2 = VCM − vd2 , in modo
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Figura 2.6: Principio di funzionamento della coppia differenziale con
generatori flottanti (a) e sua possibile realizzazione (b)
che Vgs1+Vgs2 = 2VCM sia costante. Notare come in questo caso il valore del
Gm dipende dal modo comune.
U’altra possibilita`, che non impone la costanza di VCM , e` illustrata in
fig. 2.6a. In questo caso si ottiene immediatamente:
I1 − I2 = 2β(VB − Vt)(V1 − V2)
La realizzazione dei generatori di tensione flottanti puo` essere quella di fig. 2.6b,
in cui si aggiungono due transistor tali che il loro aspect ratio sia n volte
quello di M1 ed M2, con n 1. Quindi I1 + IDn2 ≈ IDn2 e sotto questa ap-
prossimazione la tensione gate-source di nM2 si mantiene costante, in quanto
M1 e nM2 sono polarizzati sul source con un generatore di corrente costan-
te I0 (non mostrato in figura). In questo modo i generatori flottanti VB di
fig. 2.6a sono implementati attraverso le cadute tra gate e source di nM1 e
nM2. Risulta quindi:
Gm = 2β1(VGSn1 − Vt) = 2β1
√
2I0
nβ1
=
√
8β1I0
n
(2.8)
Gli svantaggi della precedente soluzione sono l’utilizzo di correnti molto
maggiori di quelle che devono essere fornite in uscita (IDn1 = IDn2 = nI1 =
nI2) e la presenza di un’approssimazione che limita l’accuratezza della ca-
ratteristica ingresso-uscita. Esiste un metodo che rimedia a questi problemi,
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Figura 2.7: Convertitore V-I lineare utilizzato in [21]
utilizzato in [21] e [22]. Come mostrato in fig. 2.7, le correnti di drain di
M1 ed M2 sono stabilizzate attraverso gli anelli di reazione formati rispet-
tivamente da M7, M5, M11, M9 e M8, M6, M12, M10. Supponendo che gli
specchi di corrente abbiano fattore di specchio unitario e che M1, M2, M2 e
M4 siano uguali, si ottiene, senza l’approssimazione utilizzata in precedenza,
Gm = 2β1(VGS1 − Vt) = 2β1
√
2IC
β1
=
√
8β1IC (2.9)
Le varie topologie di transconduttori CMOS descritte in questa sezione
possono essere classificate, oltre che in base alla topologia, in base alla pos-
sibilita` di ottenere un range di regolabilita` piu` o meno ampio. Infatti, dalle
semplici espressioni ricavate si puo` dedurre la fattibilita` di un tuning ampio
in base alla dipendenza della transconduttanza dalla variabile di regolazione.
Dalla (2.4) e dalle (2.8) e (2.9) si nota una dipendenza del tipo radice
quadrata dalla corrente di polarizzazione, mentre nella (2.7) si osserva un
andamento proporzionale alla VDS. A sua volta la VDS puo` essere legata alla
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corrente di polarizzazione attraverso la caratteristica del transistor MOS:
la dipendenza risulta lineare per piccoli valori della tensione drain-source e
cresce meno che linearmente per valori piu` elevati.
Delle topologie in cui non si riesce a legare facilmente la transconduttanza
alle correnti di polarizzazione sono quelle di fig. 2.3 a e b. In questo caso
il tuning dipende dalla resistenza equivalente dei transistor in zona triodo.
Una forte limitazione di queste architetture, cos`ı come di quelle basate sulla
coppia differenziale, e` lo stretto range di dinamica differenziale, dovuto alla
necessita` di far lavorare alcuni transistor in zona lineare.
Ottimi candidati per la realizzazione di un ampio range di tuning con una
buona dinamica differenziale risultano quindi le topologie viste nel paragrafo
2.2.2, alle quali si fa spesso riferimento in letteratura come circuiti con tran-
sistor in zona triodo attivo, ad indicare che il MOS in zona lineare riceve il
segnale sul gate e non tra drain e source. Per questo motivo questo tipo di
circuiti sara` approfondito nel capitolo successivo.
2.3 Transconduttori per filtri a frequenza estre-
mamente bassa
Sono molto diffuse le applicazioni dei filtri Gm-C ad alta frequenza, fino a
centinaia di MHz, dove sono usati come equalizzatori per memorie magneti-
che ed ottiche (hard disk, CD, DVD, . . . ), amplificatori selettivi a frequenza
intermedia in sistemi wireless e filtri per comunicazioni ad alta velocita` in
banda base [10]. Esistono poi delle applicazioni in cui i Gm-C svolgono la
propria funzione nel range dei KHz ed, infine, applicazioni particolari in cui
sono richiesti filtri tempo-continui che operino in bande dell’ordine dell’Hz.
Questi ultimi sono necessari quando si intende trattare segnali in sistemi
biomedicali o all’uscita di sensori quali flussimetri e sensori di temperatura, in
quanto questi segnali sono caratterizzati da bande passa-basso dell’ordine di
qualche Hz. Per ottenere frequenze di taglio di questo ordine di grandezza,
occorre realizzare dei convertitori V-I con transconduttanza dell’ordine di
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1 nS o inferiori, in modo che sia possibile utilizzare capacita` di qualche decina
di pF e quindi integrabili.
La tecnica piu` intuitiva per ottenere basse transconduttanze consiste nel-
l’utilizzare un nucleo convertitore V-I standard, come quelli analizzati finora,
e porre in cascata ad esso uno stadio di divisione, che produca una replica
scalata della corrente di uscita del primo stadio. Questa tecnica puo` essere
implementata utilizzando un semplice specchio di corrente con fattore di di-
visione maggiore dell’unita` all’uscita [23] o una cascata di specchi [22]. Gli
specchi di corrente vengono in questo caso realizzati con la tecnica standard,
cioe´ le lunghezze dei due transistor che costituiscono lo specchio sono iden-
tiche, mentre il rapporto delle larghezze o delle molteplicita` fissa il rapporto
di specchio. Questo permette di avere una buona precisione al variare della
temperatura: infatti, utilizzare due transistor con pariW ed L e molteplicita`
m1 e m2, equivale ad utilizzare m1 +m2 transistor identici, che sono quindi
caratterizzati dallo stesso comportamento al variare della temperatura; di
conseguenza il rapporto di specchio ks = m2/m1 rimane invariato.
Una tecnica simile e` utilizzata in [24], dove pero` gli specchi sono molto
particolari: detto M1 il transistor montato a diodo, esso e` costituito da n
transistor elementari collegati in parallelo, come nel caso classico; il transistor
M2 (ovvero il transistor d’uscita dello specchio) e` invece costituito da m
transistor elementari con i terminali di drain e di source collegati in serie
e con il gate a comune. Cio` permette naturalmente di ottenere fattori di
specchio elevati con minore utilizzo di area rispetto alla progettazione con
le L uguali, ma si perde l’immunita` del rapporto di specchio alle variazioni
della temperatura.
E’ possibile poi modificare il nucleo centrale del transconduttore per ot-
tenere basse correnti in uscita. Due tecniche interessanti sono illustrate in
fig. 2.8: entrambe possono essere facilmente adattate a qualsiasi topologia
con resistenza di degenerazione sul source ed inoltre possono essere combinate
insieme, come in [25].
Nel caso di divisione della corrente (fig. 2.8a) i transistor nM1 e nM2
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Figura 2.8: Circuiti per la divisione della corrente (a) e la cancellazione delle
correnti (b)
hanno molteplicita` pari a n volte quella di M1 e M2 e quindi la loro corrente
di drain sara`, trascurando effetti del secondo ordine introdotti dalla diversa
polarizzazione del terminale di drain, n volte la corrente, rispettivamente,
di M1 e M2. La transconduttanza risulta allora scalata di un fattore n + 1
rispetto al caso di fig. 2.3a:
Gm =
2β3(VC − VS3 − Vt)
n+ 1
Nella fig. 2.8b, si opera una parziale cancellazione delle correnti nelle
due parti simmetriche del circuito e risulta (considerando mM1 e mM2 di
molteplicita` pari a m volte quella di M1 e M2):
Gm = 2β3(VC − VS3 − Vt)1−m
1 +m
Un approccio diverso per ridurre il Gm consiste nell’introdurre uno stadio
con attenuazione α all’ingresso al transconduttore. Cio` porta naturalmen-
te dei benefici per quanto riguarda l’intervallo di linearita` del sistema, che
diviene α volte maggiore rispetto al caso senza attenuazione, ma peggiora
le prestazioni di rumore del circuito, come si puo` osservare da una banale
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applicazione della formula di Friis. Due metodi per introdurre l’attenuazione
sono l’utilizzo di bulk driven transistor [26] e di floating gate transistor.
Nel primo caso i transistor di ingresso vengono posti in well isolate e i loro
gate vengono posti a massa. Il segnale viene iniettato attraverso il terminale
di body di ciascuno dei due transistor ed in questo modo il funzionamento
e` simile a quello di un MOS standard nel cui modello per piccolo segnale
si sostituisca a gm la transconduttanza body-source gmb. Il vantaggio e` nel
valore ridotto di gmb rispetto a gm; tale valore risulta pero` fortemente dipen-
dente dal processo e il pilotaggio attraverso il bulk introduce un’impedenza
di ingresso finita [27].
Il secondo caso, quello dei floating gate transistor [27], e` caratterizzato
dalla presenza di particolari MOS con il gate flottante, nei quali il segnale
viene fatto giungere al terminale di gate attraverso degli accoppiamenti ca-
pacitivi. In fig. 2.9 e` mostrato il modello equivalente di un MOS con gate
flottante1. In pratica uno dei due terminali di controllo mostrati in figura
(VC1) e` collegato ad uno degli ingressi, mentre l’altro (VC2) viene posto ad
una tensione costante: senza entrare nel dettaglio della topologia si ha che,
realizzando lo stadio di ingresso di una coppia differenziale con tali transistor
e trascurando le capacita` parassite, l’attenuazione α introdotta sulla tensione
di ingresso sara` pari all’entita` del partitore capacitivo (α = C2
C1+C2
)[27].
E’ possibile ottenere filtri ed integratori con costanti di tempo molto
grandi (fino a 10 s [30]) progettando una cascata di sezioni gm − 1/gm. Si
tratta di porre in cascata alternativamente un transconduttore (che puo` es-
sere realizzato con una semplice coppia differenziale) e uno stadio che funge
1I transistor floating-gate sono quelli comunemente utilizzati nelle memorie EEPROM;
possono essere realizzati con un processo standard CMOS con due livelli di polisilicio, dei
quali uno viene utilizzato per realizzare il gate flottante, immerso in ossido di silicio e
l’altro viene usato per la faccia superiore delle capacita` di accoppiamento [28]; in fig. 2.9
e` mostrato un particolare transistor a due ingressi ma e` possibile ottenere un qualsiasi
numero di ingressi aggiungendo ulteriori capacita` sul gate. Oltre all’utilizzo nelle me-
morie digitali, ci sono varie applicazioni in ambito analogico, oltre alla realizzazione di
transconduttori, quali memorie analogiche e amplificatori translineari [29].
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Figura 2.9: Modello equivalente e simbolo di un floating gate MOS
da resistenza, che puo` essere costituito da un transconduttore che simula un
resistore (sezione 1.2.1) [31] o con un semplice MOS montato a diodo [30];
l’ultimo stadio deve essere naturalmente un transconduttore in modo che
l’uscita sia in corrente. Il gm dei vari stadi viene opportunamente regola-
to, variando le correnti di polarizzazione, in modo che la transconduttanza
complessiva, determinata dal prodotto e dai rapporti delle singole transcon-
duttanze, sia quello desiderato. Un problema che si avverte in questo tipo
di circuiti e` l’offset, che e` determinato dagli offset di ciascuno stadio, i cui
effetti vanno a sommarsi.
Infine e` possibile citare una tecnica utilizzata per ridurre la frequenza
caratteristica dei filtri Gm-C, anche se non si opera sui transconduttori ma
sulle capacita`. E’ infatti possibile moltiplicare il valore delle capacita` pre-
senti nel circuito ponendole all’interno di anelli di reazione opportuni che
operano una moltiplicazione della corrente entrante nel condensatore, in mo-
do che la capacita` vista all’esterno appaia moltiplicata per lo stesso fattore
di moltiplicazione della corrente [25].
Capitolo 3
Transconduttore a basso Gm
I get the feeling that the development of new circuit topologies is
viewed by the newcomer to circuit design as something akin to
magic. [. . . ] I’m thinking about those happy little tunes that
weave three of four active elements together in some memorable
relationship, the themes, rich in harmonic possibilities, from
which countless variations unfold. In these deceptively innocent
and simple systems, cause and effect are inextricably bound.
Barrie Gilbert, Where Do Little Circuits Come From?
3.1 Specifiche del sistema
L’obiettivo di questo lavoro e` la progettazione di un filtro integrato passa-
basso da posizionare come ultimo elemento della catena di lettura di un
sensore di portata. Tale sensore e` descritto in dettaglio in [32]; per quanto
riguarda il dimensionamento del filtro basta conoscere i seguenti parametri:
• Range di funzionamento: 1÷ 200 sccm
• Caratteristica di trasferimento: Vu = Kf , con Vu tensione di uscita, f
flusso da misurare e K = 3.5 µV/sccm
• Risoluzione: 1 sccm
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• Banda del sensore: 10 Hz.
All’uscita del sensore e` posto un amplificatore chopper, caratterizzato da
un guadagno dell’ordine di qualche centinaia, facilmente variabile a livello di
progettazione, e da una buona cifra di rumore. Infatti il chopper e` costituito
dalla cascata di un mixer, un amplificatore ed un ulteriore mixer; il primo mi-
xer trasla lo spettro del segnale in una zona dove il rumore dell’amplificatore
e` costituito solo da rumore termico (non ci sono quindi problemi di offset e
rumore 1/f); il secondo riporta il segnale amplificato nella banda originale. Il
chopper risulta quindi essere a basso rumore. Poiche´, per la formula di Friis,
la cifra di rumore del sistema complessivo e` determinata quasi esclusivamente
dall’amplificatore chopper, che costituisce il primo stadio di amplificazione,
gli stadi successivi non presentano particolari problemi per quanto riguarda
il rumore.
Le specifiche del filtro si riducono quindi a specifiche sul range dinamico e
sulla frequenza di taglio. Si desidera che il filtro elimini tutte le componenti
frequenziali non incluse nella banda del sensore (10 Hz), in modo da ridurre
il rumore in uscita ed eliminare le componenti ad alta frequenza introdotte
dal chopper. Per range dinamico sara` usata la seguente definizione:
DR =
Vin,max
Nin
(3.1)
dove Vin,max e` l’ampiezza massima del segnale che si puo` mandare in ingresso
facendo funzionare il sistema nella zona di linearita` (per la linearita` si faccia
riferimento a quanto riportato nel paragrafo 1.3) e Nin e` il valore rms del
rumore riportato in ingresso e integrato nella banda di interesse. E’ chiaro
da questa definizione come i limiti del sistema siano di linearita` per grandi
segnali e di rumore per piccoli segnali.
Per il sistema considerato occorre che il range dinamico sia tale da per-
mettere la distinzione della minima e della massima portata, quindi deve
risultare
DR ≥
(
200 sccm
1 sccm
)
dB
≈ 46 dB (3.2)
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3.2 Architettura del transconduttore
Saranno descritte due diverse implementazioni del filtro, una del primo or-
dine e una del secondo ordine, secondo le topologie descritte nel cap. 1. Il
transconduttore utilizzato, la cui progettazione costituisce la parte centrale
di questo lavoro, deve avere una transconduttanza adeguata all’applicazione
desiderata.
Se si utilizzano dei condensatori dell’ordine di 10 pF (che risultano fa-
cilmente integrabili), considerando le formule che danno la posizione delle
singolarita` di filtri Gm-C gia` viste nel cap. 1, si puo` dare una stima della
transconduttanza richiesta:
Gm = C 2pif ≈ 628 pS
Nel progettare il transconduttore si procedera` in due fasi: nella prima
verra` proposta una nuova topologia circuitale e si cerchera` di ottenere da essa
la minima transconduttanza possibile; nella seconda fase, dopo aver osservato
che la transconduttanza ottenuta non e` abbastanza piccola, si provvedera` ad
utilizzare un circuito di divisione della corrente, che permette di soddisfare
le specifiche.
Infine sara` progettato un sistema per la stabilizzazione del Gm dei trans-
conduttori rispetto alla temperatura e alle variazioni casuali dei parametri
dei componenti. La stabilizzazione si basa sul matching dei transcondutto-
ri del filtro (slave) con il transconduttore posto nel loop di stabilizzazione
(master). Poiche´ si desidera ottenere un basso Gm, utilizzare master e slave
uguali comporta un rallentamento del loop di stabilizzazione. Per ovviare a
cio` e` sufficiente privare il master del circuito di divisione della corrente di
uscita del transconduttore, facendo pero` in modo che il matching di master
e slave risulti comunque buono.
Per rendere la struttura risultante piu` versatile (anche per utilizzi diffe-
renti da quello specificato) e per avere un adeguato margine di regolazione si
e` scelto di realizzare un range di tuning del Gm di una decade.
Per quanto riguarda la tecnologia utilizzata, il circuito e` stato progettato
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per il processo BCD6 della ST-Microelectronics, con il quale era gia` stato
realizzato il sensore di portata integrato descritto sopra. Si tratta di un pro-
cesso che consente l’integrazione su singolo die di transistor Bipolari, CMOS
e DMOS (BCD); il processo e` particolarmente indicato per applicazioni di
potenza, dato che e` possibile gestire tensioni anche molto elevate, superiori
alle decine di Volt. Inoltre il processo dispone di una libreria di componenti
per lo sviluppo di circuiti analogici e digitali standard, con tensioni di ali-
mentazione caratteristiche dei chip che svolgono elaborazione analogiche e
digitali di segnali. Il progetto che verra` descritto nel seguito e` stato realiz-
zato utilizzando solo la libreria di processo caratterizzata da una tensione
di alimentazione di 3.3 V. Inoltre sono stati utilizzati solo quei componenti
che si possono ritrovare in un processo CMOS digitale standard: si tratta
di transistor nmos e pmos con lunghezza minima di canale di 0.35 µm (che
possono essere entrambi realizzati in modo che il relativo terminale di bulk
sia indipendente dal substrato del chip), capacita` del tipo poly-diffusione n+
(di cui si e` parlato nella sezione 1.4) e resistori di polisilicio1. In questo modo
l’intero circuito puo` facilmente essere riprogettato per un processo digitale
ed essere quindi parte di un sistema piu` complesso mixed signal; infatti un
filtro Gm-C passa-basso puo` risultare molto utile come filtro anti-aliasing o
filtro di ricostruzione per front-end analogici di sistemi digitali.
3.3 Principio di funzionamento
Il transconduttore realizzato in questo lavoro si basa sulla coppia di transi-
stor mostrata in figura 3.1. La configurazione e` simile a quella di un tipico
amplificatore differenziale: i due segnali di ingresso sono applicati sui gate
dei due transistor identici M1 ed M2 e le uscite sono costituite dalle correnti
1Nel circuito sono state usate per semplicita` di utilizzo resistenze di polisilicio ad alta
resistivita`, disponibili nel BCD6. In un processo digitale tipicamente e` disponibile solo
il polisilicio usato per i gate dei transistor con una resistenza di strato dell’ordine di
20 ÷ 80 Ω/2. Le resistenze usate nei circuiti descritti successivamente possono essere
realizzate anche con questo materiale, senza occupare un’area eccessiva sul chip.
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Figura 3.1: Principio di funzionamento
I1 ed I2, che possono essere mandate in ingresso a due specchi di corrente ed
eventualmente ad un circuito che ne opera la differenza.
La differenza sostanziale dal classico amplificatore differenziale e` la pola-
rizzazione dei due MOS in zona triodo e l’imposizione, attraverso un adeguato
circuito che sara` descritto nel seguito, dell’uguaglianza delle due VDS.
Quindi, ipotizzando che M1 ed M2 lavorino in zona triodo, si possono
scrivere le classiche equazioni quadratiche dei transistor MOS:

I1 = β(Vgs1 − Vt)VDS − β
2
V 2DS
I2 = β(Vgs2 − Vt)VDS − β
2
V 2DS
da cui:
I1 − I2 = βVDS(Vgs1 − Vgs2)
= GmVd (3.3)
dove
Gm = βVDS (3.4)
Vd = Vgs1 − Vgs2 (3.5)
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indicano rispettivamente la transconduttanza del dispositivo complessivo e
la tensione differenziale di ingresso. Appare subito chiaro come sia possibile
operare il tuning del Gm variando opportunamente la tensione drain-source
dei MOS, in modo simile a quanto gia` visto nel paragrafo 2.2.2. La principale
novita` del circuito consiste nell’aver mantenuto la polarizzazione classica della
coppia differenziale, mediante il generatore I0, conservando l’indipendenza
dal modo comune di ingresso entro ampi margini. Inoltre verra` mostrato che
variando I0 assieme alla VDS con modalita` differenti permettera` di ampliare
la dinamica differenziale o, alternativamente, la dinamica di modo comune
di ingresso.
Questo si puo` osservare ricavando la Vov = Vgs−Vt diM1 eM2 che risulta
fortemente correlata sia alla dinamica differenziale sia alla dinamica di modo
comune. Dall’equazione (3.3) e dall’equazione nodale al nodo al quale sono
collegati i due source:
 I1 − I2 = GmVdI1 + I2 = I0
da cui:
I1,2 =
I0
2
±GmVd
2
(3.6)
ed applicando l’equazione quadratica della corrente in un transistor MOS:
Vov1,2 =
I0
2βVDS
+
VDS
2
± Vd
2
(3.7)
Il limite di funzionamento del circuito e` il limite della zona triodo per M1
ed M2, cioe´ nella zona di funzionamento corretto deve valere
Vov1,2 ≥ VDS (3.8)
Tale disuguaglianza impone dei vincoli sul modo differenziale in quanto
la Vd e` direttamente legata a Vov1,2 attraverso la (3.7), mentre per quanto
riguarda il modo comune si osserva che per il corretto funzionamento deve
essere verificata la seguente disuguaglianza:
VC ≥ Vov1,2 + Vt + Vmin (3.9)
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dove VC e` la tensione di modo comune in ingresso e Vmin la minima
tensione necessaria al generatore di corrente (che sara` naturalmente realizzato
con uno specchio di corrente) per funzionare correttamente.
Uno dei parametri in mano al progettista risulta I0, che, come anticipato,
puo` essere fatta variare insieme a VDS quando si opera il tuning. Si osservi
che l’uso di una corrente di polarizzazione costante pone dei forti vincoli alle
prestazioni di modo comune, modo differenziale e range di regolazione della
transconduttanza. Infatti questi parametri sono tutti legati attraverso la
(3.7). Per quanto riguarda il modo differenziale e il modo comune e` chiaro che
esiste una forte relazione tra di essi: una grande Vov permette una dinamica
differenziale larga, come e` facile verificare, mentre provoca problemi al modo
comune attraverso la (3.9). Inoltre il range di regolazione, che risulta legato
ai possibili valori di VDS, e` fortemente vincolato ai valori assunti da Vov: dalla
(3.7) segue che e` impossibile ottenere bassi valori di Vov per bassi valori di
VDS. La soluzione e` fare variare la I0 opportunamente in funzione del Gm
richiesto al circuito e quindi della VDS. La corrente viene allora fatta variare
nel seguente modo; i motivi che portano alla scelta di questo andamento
saranno chiari nel prosieguo:
I0 = g0VDS + αβV
2
DS (3.10)
con
α =

−1
0
+1
Ciascuna delle tre scelte possibili per α porta ad una diversa situazione per
quanto concerne le prestazioni di dinamica di modo comune e differenziale;
per α = −1 si ha ottimizzazione per il modo comune, per α = 1 e` ottimizzata
la dinamica differenziale e per α = 0 si ottiene una situazione di compromesso
tra le due prestazioni.
Utilizzando l’espressione (3.10) per la corrente, la (3.7) diventa
Vov1,2 =
g0
2β
+ (α+ 1)
VDS
2
± Vd
2
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Per α = −1 la Vov risulta indipendente dalla VDS : di conseguenza risultano
indipendenti da VDS, e quindi dal tuning, i limiti della dinamica di modo
comune dati dall’espressione (3.9). Notare che per ricavare tali limiti occorre
considerare nullo il contributo della tensione differenziale di ingresso, come
si e` solito fare nell’analisi delle prestazioni di modo comune.
Si noti che, nonostante la scelta α = −1 renda Vov indipendente dal
tuning, si avra` in generale un peggioramento delle prestazioni per il modo
comune all’aumentare del Gm. Questo perche´ aumentare Gm implica aumen-
tare VDS ed I0, come si chiarira` nel seguito: cio` porta all’incremento di Vmin
2
e puo` comportare l’aumento di Vt a causa dell’effetto body, a meno che non
si cortocircuiti il terminale di substrato di M1 ed M2 con il nodo di source.
Per quanto riguarda la dinamica differenziale, la condizione (3.8) diventa3:
|Vd| ≤ g0
β
− 2VDS (3.11)
Per α = 1 la condizione (3.8) porta a
|Vd| ≤ g0
β
(3.12)
indipendentemente da VDS. In contrapposizione al caso precedente e` ora
possibile ottenere una buona dinamica differenziale in tutto il range di va-
riazione della transconduttanza, mentre il range di tensioni possibili per il
modo comune diviene sempre piu` ristretto all’aumentare del Gm dato che le
Vov aumentano proporzionalmente a VDS:
Vov1,2 =
g0
2β
+ VDS ± Vd
2
(3.13)
Da quanto detto si evince che porre |α| = 1 significa migliorare le pre-
stazioni del sistema per quanto riguarda uno dei due aspetti sopra citati, la
2Implementando il generatore I0 con uno specchio di corrente, ad es. uno specchio
semplice, risulta Vmin = Vgsm − Vtm =
√
2I0
βm
dove il pedice m fa riferimento al transistor
dello specchio.
3Naturalmente deve risultare g02β ≥ VDS , altrimenti il circuito non funzionerebbe
correttamente neppure in condizioni di riposo.
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dinamica differenziale e la dinamica di modo comune. Infatti la corrente I0
viene scelta in modo da rendere il range utile per le tensioni di ingresso (a
modo comune o a modo differenziale) invariante rispetto alla regolazione del
Gm; cio` naturalmente porta ad uno svantaggio per l’altro aspetto. Il terzo
caso (α = 0) offre allora una situazione di compromesso, per la quale en-
trambi i range utili (per le tensioni a modo comune e differenziale) variano
con il tuning.
Infatti si ha:
Vov1,2 =
g0
2β
+
VDS
2
± Vd
2
(3.14)
e quindi
|Vd| ≤ g0
β
− VDS (3.15)
Si noti come in quest’ultimo caso le Vov variano in maniera proporzionale
a VDS
2
mentre per α = 1 le Vov variano proporzionalmente a VDS (eq. (3.13)).
Inoltre la dinamica differenziale peggiora in maniera proporzionale a VDS,
mentre per α = −1 la dinamica differenziale peggiora proporzionalmente a
2VDS (eq. (3.11)). Cio` mostra chiaramente come la configurazione α = 0
rappresenti un compromesso: il peggioramento delle prestazioni di dinamica
con il tuning e` di entita` inferiore rispetto alle altre due situazioni.
E’ interessante osservare che trascurando i termini quadratici nell’espres-
sione della corrente di drain di M1 e M2
4, la (3.7) diviene
Vov1,2 =
I0
2βVDS
± Vd
2
e utilizzando una corrente di polarizzazione I0 con α = 0, risulta
Vov1,2 =
g0
2βVDS
± Vd
2
cioe´ le Vov sono indipendenti dal tuning.
A questo punto il nucleo centrale del transconduttore e` stato delineato
nel dettaglio e si puo` operare un breve confronto con le topologie gia` viste nel
capitolo 2. I circuiti visti con transconduttori MOS possono essere distinti
4Cio` sarebbe corretto se i MOS lavorassero in zona lineare, cioe´ per VDS  Vov.
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in tre categorie, in base al terminale su cui si applica il segnale e al metodo
con il quale si opera la regolazione.
La prima categoria comprende i circuiti che usano transistor in satu-
razione, con il segnale applicato sul gate e la regolazione dipendente da
β(VGS − Vt) (si faccia riferimento a alcuni circuiti della sez. 2.2.1 e a quelli
della sez. 2.2.3). La seconda categoria comprende i transconduttori in cui
la conversione tensione-corrente e` affidata ad un MOS in zona triodo usato
come resistenza, per i quali il segnale e` fornito attraverso la VDS e la regola-
zione avviene mediante la VGS (si tratta dei circuiti con MOS in zona triodo
visti nella sez. 2.2.1).
Infine la categoria cui appartiene la nuova topologia introdotta in questo
capitolo permette il tuning attraverso la VDS e il segnale e` fornito sul gate
(alcuni esempi sono stati mostrati nella sez. 2.2.2).
Il pregio di quest’ultima categoria e` proprio nella possibilita` di variare
la transconduttanza operando sul valore della VDS: l’intervallo di variazione
possibile per tale grandezza e` limitato in basso solo dalla precisione della
circuiteria utilizzata e in alto da VOV . A differenza delle altre topologie si
possono ottenere bassi Gm mantenendo una dinamica differenziale larga: in-
fatti di possono ottenere al contempo bassi Gm usando tensioni drain-source
basse e dinamica differenziale larga adottando elevate VGS. Cio` non e` possi-
bile nelle altre topologie; se si opera il tuning variando la VGS−Vt, abbassare
il Gm implica ridurre la dinamica differenziale e spingersi verso la zona di
funzionamento di debole inversione. Gia` per ottenere un Gm dell’ordine di
un centinaio di nS con VOV = 100 mV, significa utilizzare transistor con
β = Gm/VOV ≈ 1 µA/V2, che risulta essere un valore non facilmente rea-
lizzabile, in quanto comporta rapporti d’aspetto molto bassi. Per quanto
concerne i transconduttori che utilizzano i MOS in zona triodo come resi-
stori, anche in questo caso transconduttanze basse possono essere realizzate
abbassando la VOV a scapito della dinamica, dato che il funzionamento e`
approssimabile come lineare fin tanto che VDS  VOV .
Un’altra caratteristica interessante del transconduttore presentato e` che
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il funzionamento si basa sulle equazioni quadratiche del MOS, senza alcu-
na approssimazione che trascuri i termini quadratici. Questi ultimi sono
cancellati grazie all’architettura differenziale e il transconduttore funziona
correttamente nell’approssimazione di validita` delle equazioni quadratiche.
Naturalmente esistono degli effetti di non idealita`, come la variazione della
mobilita` indotta dal campo elettrico verticale, che introducono effetti non
previsti dal modello semplificato, ma che possono essere considerati effetti
del secondo ordine.
La struttura descritta presenta poi dei vantaggi rispetto a soluzioni simili.
Come visto nel capitolo precedente, esistono in letteratura diversi transcon-
duttori che utilizzano in maniera ”attiva” (non come semplici resistori varia-
bili) dei transistor in zona triodo: spesso tali transconduttori hanno il source
a massa e quindi il segnale in ingresso sul gate si ritrova tutto nella VGS; cio`
provoca la presenza di correnti di drain che dipendono fortemente dal segnale
di ingresso e che sono di entita` maggiore rispetto alle correnti minime ne-
cessarie per ottenere la transconduttanza desiderata. Ne segue che gli stadi
posti in cascata a tali transistor di ingresso (tipicamente degli specchi) devo-
no essere in grado di trattare un ampio range di correnti, complicando cos`ı la
loro progettazione. Inoltre, dato che il segnale modula la VGS − Vt, vengono
introdotti effetti non lineari dovuti alla variazione della mobilita` indotta dal
campo elettrico perpendicolare al canale [33].
Questi problemi, come si puo` osservare dai calcoli dettagliati eseguiti
sopra, non esistono nel nucleo di transconduttore proposto. Inoltre vale la
pena osservare che non e` mai stata fatta l’ipotesi di modo comune costante,
che e` spesso presente nelle topologie esistenti (cfr. sez. 2.2.2).
Un ulteriore vantaggio consiste poi nella versatilita` d’uso dell’oggetto
proposto: grazie alle opzioni di progetto disponibili, e` facile ottenere un
transconduttore per una specifica applicazione, caratterizzato da specifiche
di dinamica particolari.
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Figura 3.2: Schema del transconduttore
3.4 Prima realizzazione
Il problema fondamentale che occorre risolvere per poter realizzare il funzio-
namento descritto nella precedente sezione e` la regolazione della VDS di M1
ed M2. Una prima soluzione, mostrata in fig. 3.2
5, consiste nell’utilizzare
una configurazione simile a quella del circuito di fig. 2.4 .
Vengono aggiunti in serie adM1 eM2 due source follower che, opportuna-
mente inseriti in due anelli di reazione, impongono la tensione sui due drain.
Il primo loop e` costituito da A2, un amplificatore con offset sistematico pari
a Voffset, e da M3. Dato che la reazione e` negativa (in quanto la tensione sul
gate di M3 e quella sul suo source sono in fase), essa tende a minimizzare la
differenza tra Vds1 e Voffset. Il secondo anello (amplificatore operazionale A1
e M4) opera come un buffer e cerca di imporre l’uguaglianza delle tensioni di
ingresso dell’amplificatore operazionale A1.
5In figura sono stati omessi i condensatori di compensazione dei due anelli di reazione.
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Figura 3.3: Amplificatore con offset
Le due correnti I1 e I2 sono ancora disponibili ai drain di M3 e M4 dove e`
possibile inserire due specchi di corrente e il circuito che opera la differenza.
L’amplificatore con offsetA2 puo` essere realizzato come indicato in fig. 3.3:
esso non e` altro che un’OTA nel quale e` stata aggiunta una resistenza di de-
generazione sul source diM2. In questo modo, se la corrente di polarizzazione
si divide in maniera uguale nei due rami contenenti M1 ed M2, si ha (con M9
uguale a M10):
Voffset = R
I1
2
(3.16)
E’ necessario l’utilizzo di un OTA con ingresso a transistori p poiche´ le ten-
sioni in ingresso ad A2 possono assumere valori molto vicini al ground: il
source di M1 puo` scendere in basso fino a Vmin (con riferimento alla (3.9))
mentre il suo drain si discosta dal source di una differenza di tensione che
puo` essere di poche decine di mV6. Inoltre l’OTA ha una dinamica di uscita
6Come sara` piu` chiaro in sede di dimensionamento del circuito, i valori assunti dalla
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Figura 3.4: Amplificatore operazionale
molto ampia, che si estende dal rail positivo a massa a meno di una Vov: cio`
non sarebbe stato possibile con una semplice coppia differenziale con carico
a specchio e non si sarebbe potuto pilotare appropriatamente il gate di M3.
Analoghe considerazioni sulle dinamiche di ingresso e uscita valgono per l’am-
plificatore operazionale che implementa A1, realizzato con un amplificatore
operazionale a due stadi con rete di compensazione RC (fig.3.4).
La regolazione del Gm si ottiene variando le correnti I0 e I1; in partico-
lare, se si adotta la soluzione di compromesso tra prestazioni di dinamica
differenziale e dinamica di modo comune (α = 0), la realizzazione del ge-
neratore di corrente di fig.3.2 risulta particolarmente semplice: e` sufficiente
considerare una corrente, detta Ib, la variabile che impone il tuning della
transconduttanza. Da questa sono ricavate, attraverso semplici specchi di
corrente, la I1 di polarizzazione dell’amplificatore con offset (fig.3.3) e la
VDS possono essere inferiori a 100 mV, in modo da ottenere valori di Gm richiesti dalle
specifiche (si faccia riferimento alla (3.3)).
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corrente di polarizzazione I0 della coppia differenziale (fig.3.2).
3.4.1 Dimensionamento
Ricaviamo ora le relazioni tra i parametri dei componenti circuitali e le
prestazioni del transconduttore.
Imponiamo le seguenti relazioni tra corrente di tuning e correnti di pola-
rizzazione:
I0 = Ib (3.17)
I1 = ksIb (3.18)
Utilizzando le relazioni precedenti insieme alle (3.10), (3.14) e (3.16),
considerando Vd = 0:
g0 =
2
ksR
(3.19)
Vov =
1
βRks
+
VDS
2
(3.20)
Imponendo il limite dato dalla (3.8) si ottiene
VDS ≤ 2
βRks
(3.21)
Di conseguenza la massima transconduttanza ottenibile e` pari a
Gm,max = βVDS|max = 2
Rks
= g0 (3.22)
Risulta quindi fissato dalle specifiche il prodotto Rks.
Per quanto riguarda la dinamica differenziale, si fa riferimento alla (3.15)
valutata per il caso con transconduttanza minima, dato che ci interessa
ottenere dei filtri a frequenze piu` in basso possibile:
|Vd| ≤ g0
β
− VDS ' g0
β
=
Gm,max
β
(3.23)
Si noti che si puo` trascurare il termine con VDS perche´ stiamo considerando
la minima transconduttanza e quindi la minima VDS; quest’ipotesi potra`
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comunque essere verificata in seguito avendo a disposizione i valori numerici
effettivamente utilizzati. Dall’ultima equazione posso ricavare il valore di β
una volta stabilita la dinamica differenziale.
Rimane da trovare una relazione per la corrente:
I0 = g0VDS = g0
Gm
β
=
2Gm
βksR
(3.24)
Si noti che e` possibile ricavare i parametri fondamentali del nucleo fun-
zionale del transconduttore a partire dalle specifiche sul Gm e sulla dinamica
differenziale; di conseguenza appare chiaro che la dinamica del modo comu-
ne rimane fissata e cio` conferma quanto affermato precedentemente riguardo
l’esistenza di un compromesso fra dinamica differenziale e di modo comune.
Gli unici parametri che risultano indeterminati sono ks ed R, di cui e` pero`
determinato il prodotto; limiti tecnologici e di area impongono un limite su-
periore per R e si pone tale limite pari a 100 kΩ, mentre un limite per il
rapporto di specchio ks e` dato dall’area occupata dallo specchio.
E’ possibile analizzare quali prestazioni si possono richiedere al circui-
to, una volta che risultano fissati i valori ammissibili per i parametri dei
componenti. A parte R e ks di cui si e` parlato sopra, β non puo` risultare
eccessivamente piccolo, perche´ c’e` un limite inferiore alla larghezza dei tran-
sistor, determinata dalla risoluzione del processo, e una massima lunghezza;
quest’ultimo limite non e` determinato dal processo, ma utilizzare lunghezze
del canale eccessive puo` portare a grandi correnti di perdita tra il canale
stesso e il substrato. Inoltre le correnti di polarizzazione non devono essere
troppo piccole rispetto alle correnti di perdita delle varie giunzioni con il
substrato.
Si osserva che imponendo Gm,max = 0.6 µS si ottiene
7, dalla (3.22):
Rks =
2
Gm,max
=
2
0.6 µS
' 3.3 MΩ
7Con questo valore di transconduttanza e capacita` dell’ordine di 10 pF si ottengono
frequenze caratteristiche intorno a 10 kHz.
Capitolo 3. Transconduttore a basso Gm 58
dalla (3.23), considerando µnCox = 120 µA/V
2 e imponendo |Vd|max = 1 V,
β =
Gm,max
|Vd|max =
0.6 µS
1 V
= 0.6 µA/V2(
W
L
)
1,2
=
β
µnCox
=
0.6
120
=
1
200
dalla (3.24)
I0,max = g0
Gm,max
β
= 600 nA
Con questi parametri e` stato ottenuto un valore di β al di sotto del quale si
preferisce non scendere per i motivi accennati precedentemente. Sono quindi
le dimensioni dei due transistor di ingresso che limitano verso il basso il range
della transconduttanza, a meno di imporre una dinamica differenziale piu`
ristretta, come appare chiaramente dalla (3.23). Infatti e` stata imposta una
dinamica differenziale abbastanza elevata (2 Vpp), ma bisogna ricordare che la
dinamica differenziale si restringe all’aumentare del Gm e il transconduttore
e` praticamente inutilizzabile per Gm = Gm,max: questa e` la situazione limite
in cui il transconduttore risulta sempre al di fuori della zona lineare a meno
del punto Vd = 0.
Il transconduttore va allora utilizzato in un range di transconduttanza il
cui limite superiore e` ben al di sotto di Gm,max. I problemi che si incontrano
traslando verso il basso il range di transconduttanza utilizzato sono di due
tipi. In primo luogo si ha che, una volta dimensionato il circuito, spostando
l’intervallo di regolazione verso il basso, diminuisce la corrente fornita ai tran-
sistor e di conseguenza si rischia di portare in debole inversione i transistor
che compongono gli specchi di corrente e i source follower. Dall’altra parte,
poiche´ Gm = βVDS, abbassare la transconduttanza implica imporre tensioni
drain-source basse e cio` e` limitato dagli errori di offset dei due amplificatori
usati nei loop di reazione; piu` in particolare aumenterebbe il peso relativo
del rumore e dell’offset nei confronti di VDS. Per questo si sceglie come limite
minimo per la VDS il valore di 50 mV, che risulta essere, dalle simulazioni,
un buon compromesso tra le problematiche appena citate e la richiesta di un
basso valore di transconduttanza.
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A questo punto, imponendo una dinamica di regolazione del Gm di 1:10,
come prefissato nel paragrafo 3.2, si ottiene:
Gm VDS I0
max 300 nS 500 mV 300 nA
min 30 nS 50 mV 30 nA
3.4.2 Compensazione e prestazioni
Il circuito appena descritto e` stato dimensionato e all’uscita del transcon-
duttore sono stati posti degli specchi per ottenere un’uscita single-ended. La
stabilizzazione dei due loop di reazione ha comportato l’inclusione nel circui-
to di alcuni condensatori di compensazione: uno va posto all’uscita dell’A2
di fig. 3.2 e due tra i terminali di gate e di source di M3 ed M4. Il primo con-
densatore introduce un polo dominante nella risposta in frequenza di A2 ed
e´ la classica compensazione di un’OTA, in quanto A2 puo` essere considerato
un semplice OTA con resistenza di degenerazione sul source dei transistor
di ingresso. Gli altri due condensatori vengono introdotti per migliorare il
margine di fase del guadagno d’anello dei due loop. Infatti i source follo-
wer costituiti da M3 ed M4 introducono un polo ed uno zero a parte reale
negativa nel guadagno d’anello [12]; dalle simulazioni si osserva che queste
singolarita` introducono una variazione della fase proprio in corrispondenza
del punto di attraversamento dell’asse a 0 dB del modulo del guadagno d’a-
nello, degradando il margine di fase. L’introduzione dei due condensatori
provoca lo spostamento verso il basso e l’avvicinamento reciproco di tali sin-
golarita`, rendendo il sistema stabile. Le dimensioni delle capacita` utilizzate
risulta minore di 10 pF e quindi esse sono abbastanza piccole da poter essere
integrate senza eccessiva occupazione di area su silicio.
Non si analizzano nel dettaglio il dimensionamento e le prestazioni di
questo circuito, in quanto, come sara` chiaro in seguito, questo circuito rap-
presenta solo un passo intermedio nello sviluppo della topologia circuitale
finale.
Il circuito descritto dimostra la realizzabilita` del principio descritto nel
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paragrafo 3.3, ma soffre di alcune limitazioni. Uno degli svantaggi del sistema
e` la non perfetta simmetria della struttura, determinato dalla presenza dei
due amplificatori. Questo puo` degradare la linearita` del sistema, in quanto,
come e` noto, in un sistema perfettamente simmetrico non sono presenti di-
storsioni di ordine pari. Infatti, sviluppando in serie di Taylor le correnti di
uscita di uno stadio transconduttore perfettamente simmetrico, si ha:
i1 = a0 + a1(v1 − v2) + a2(v1 − v2)2 + a3(v1 − v2)3 + . . .
i2 = a0 + a1(v2 − v1) + a2(v2 − v1)2 + a3(v2 − v1)3 + . . .
i1 − i2 = 2a1(v1 − v2) + 2a3(v1 − v2)3 + . . .
Anche se il transconduttore utilizzato ha un’uscita di tipo single-ended e di
conseguenza il circuito non e` perfettamente bilanciato, la simmetria dello
stadio di ingresso riduce l’entita` delle armoniche del segnale di ordine pari
presenti all’uscita.
Un’altro limite del sistema e` l’utilizzo di piu` transistor impilati tra massa
e la tensione di alimentazione. Infatti, procedendo da massa verso VDD, si
trovano il transistor che implementa lo specchio di corrente,M1,M3 e il tran-
sistor che copia la I1 verso l’uscita. Questo implica una scarsa adattabilita`
del circuito a fronte dello scaling della tensione di alimentazione.
Per questi motivi e` stata sviluppata una nuova topologia che non presenta
questi problemi.
3.5 Realizzazione finale
La realizzazione finale del transconduttore e` mostrata in fig. 3.5. Il nucleo
centrale e` lo stesso descritto all’inizio del capitolo, ma, rispetto alla prima
realizzazione, sono stati eliminati gli inseguitori di source collegati ai drain di
M1 eM2 e sono stati introdottiM3 eM4: essi svolgono una duplice funzione,
in quanto impongono la tensione sul drain dei transistor di ingresso e costi-
tuiscono con M3 ed M5 gli specchi di corrente necessari a portare il segnale
sull’uscita del transconduttore. Si noti come queste modifiche permettano
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Figura 3.5: Schema del transconduttore finale
di superare le limitazioni della topologia della sezione precedente. Infatti la
doppia funzionalita` di M3 e M4 permette di ridurre il numero di transistor
posti in serie tra massa e la tensione di alimentazione. Inoltre il circuito
e` simmetrico, grazie all’introduzione dell’amplificatore mostrato in figura e
denominato TIA (Triple Input Amplifier).
Il TIA svolge le funzioni dei due amplificatori di fig. 3.2. Esso e` un ampli-
ficatore fully-differential caratterizzato da due diverse amplificazioni, quella
di modo comune e quella di modo differenziale. Il suo comportamento puo` es-
sere sintetizzato dalle seguenti espressioni, valide nel range di funzionamento
lineare:
Vcu = Acc(Vci − Vs − Voff ) (3.25)
Vdu = AddVdi (3.26)
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con
Vcu =
V +u +V
−
u
2
Vci =
V +i +V
−
i
2
Vdu =
V +i −V −i
2
Vdi =
V +i −V −i
2
dove Acc e` l’amplificazione di modo comune, Add l’amplificazione di modo
differenziale, Voff e` l’offset sistematico di ingresso per il modo comune e con
i pedici i e u sono indicati rispettivamente i segnali di ingresso e di uscita del
TIA. Il TIA e` reazionato attraverso i due transistor a source comuneM3 eM4:
tale reazione, come sara` chiaro dalla trattazione analitica, porterebbe, nel
caso ideale di guadagno d’anello infinito, all’annullamento delle espressioni
sopra riportate. Si avrebbe, quindi, nel caso ideale:
V +i = V
−
i
V +i − Vs = V −i − Vs = Voff
Il TIA quindi impone le tensioni drain-source dei due transistor di in-
gresso e fa in modo che tale tensione sia pari alla Voff . Per comprendere le
problematiche di implementazione di tale amplificatore bisogna osservare il
loop di reazione all’interno del quale e` posto. In realta` e` possibile identificare
due anelli di reazione distinti: quello per il modo differenziale, che cerca di
imporre l’uguaglianza degli ingressi V +i e V
−
i , e quello per il modo comune,
che impone VDS = Voff . Entrambi questi anelli sono costituiti da due sta-
di di amplificazione distinti: il primo stadio costituito dal TIA e il secondo
rappresentato da ciascuno dei due transistor a source comune M3 e M4.
La presenza di due stadi di guadagno posti in reazione puo` portare a pro-
blemi di instabilita`, in quanto a ciascuno stadio e` associato un polo dovuto
alla capacita` di uscita dello stadio stesso; i due poli possono infatti portare ad
una riduzione ingente del margine di fase dell’anello. E’ una situazione molto
simile a quella dell’amplificatore operazionale a due stadi illustrato in fig. 3.4,
in cui uno stadio differenziale e` seguito proprio da un transistor a source co-
mune. E’ quindi necessario operare la compensazione di ciascun anello e si
puo` pensare di adottare come soluzione una compensazione di Miller simile
a quella utilizzata nell’amplificatore operazionale: si tratta di inserire due
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capacita` a ponte tra gate e drain rispettivamente di M3 e M4 in modo che i
loop di reazione risultino compensati. Come nel caso dell’amplificatore ope-
razionale si pone pero` il classico problema dello zero di feed-forward a parte
reale positiva introdotto dalla capacita` a ponte e che puo` essere eliminato
con varie tecniche standard [12]. Nel seguito sono descritte qualitativamente
le varie possibilita` per eliminare l’effetto negativo dello zero; si tralascia la
trattazione analitica che sara` illustrata in seguito con riferimento al circuito
completo.
E’ possibile introdurre in serie a ciascuna capacita` di compensazione un
inseguitore di source, con gate sul drain di M3 (M4) e il source collegato alla
capacita`. Cio` elimina lo zero di feed-forward in quanto rende praticamente
unidirezionale il percorso che il segnale puo` compiere attraverso la capacita` di
compensazione: il segnale puo` solo tornare indietro dall’uscita verso l’ingresso
del secondo stadio (reazione negativa che causa l’effetto Miller sulla capacita`
di compensazione) e non puo` scavalcare lo stadio a source comune attraverso
la capacita` (percorso di feed-forward che causa la presenza dello zero a parte
reale positiva). Ci sono pero` problemi dal punto di vista statico. Infatti
il gate del source follower da inserire dovrebbe essere collegato al drain di
M1 (M2): questo punto e` posto ad un potenziale dipendente dal segnale di
ingresso, poiche´ VD1 = VG1 − VGS1 + VDS e VGS1 e VDS1 sono fissati dalla
regolazione del Gm; affinche´ l’inseguitore di source rimanga nella corretta
zona di funzionamento, e` necessario imporre vincoli sulle tensioni permesse
per il drain di M1 (M2) e, di conseguenza, sul segnale di ingresso: si tratta
quindi di ridurre la dinamica di modo comune di ingresso e questa restrizione
non puo` essere accettata nel presente sistema.
Un’altra soluzione e` inserire un amplificatore a gate comune tra ciascuna
capacita` e le uscite del TIA, realizzando un percorso unidirezionale attraver-
so la capacita` di compensazione come nel caso precedente. Per polarizzarlo
correttamente occorrono due generatori di corrente, di cui uno posto all’u-
scita del primo stadio. Come indicato in [12], un mismatch delle correnti dei
due generatori verrebbe assorbito dal primo stadio, provocando un offset in
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ingresso per il TIA. Dalle simulazioni effettuate si osserva che e` allora neces-
sario implementare i due generatori di corrente con delle strutture cascode
(che comportano un aumento della complessita` del circuito) ed inoltre che
ci sono dei problemi dovuti alle singolarita` introdotte da nuovo componente
inserito.
La soluzione adottata risulta allora quella classica, che e` mostrata anche
in fig. 3.4, cioe´ l’inserimento di una resistenza in serie alla capacita`. Come
sara` piu` chiaro nel seguito, quando si analizzera` nel dettaglio il circuito ef-
fettivo, la resistenza da inserire deve avere valore pari a 1/gm3, dove gm3 e` la
transconduttanza di M3, cioe´ del secondo stadio di amplificazione. Occorre
pero` ricordare una peculiarita` del circuito, cioe´ la regolabilita` del transcon-
duttore attraverso la corrente I0: il punto di riposo di M3 ed M4 varia con-
siderevolmente, dato che I0 ha variazioni di una decade, e tali variazioni si
ripercuotono su gm3 =
√
2β3ID3 =
√
β3I0. Se si usa una resistenza con valore
costante al variare del tuning, lo zero non puo` naturalmente essere cancellato
in ogni condizione di polarizzazione, ma la presenza della resistenza fa cam-
biare la sua posizione sull’asse reale del piano della variabile complessa s per
ciascun valore del Gm; potrebbe cos`ı accadere che un valore opportuno della
resistenza porti non alla cancellazione dello zero, ma alla neutralizzazione
parziale dei suoi effetti entro limiti accettabili. Dalle simulazioni risulta pero`
che cio` non e` possibile: occorre allora realizzare la resistenza con dei transi-
stor MOS, in modo che il suo valore possa essere fatto variare con il tuning
in modo da inseguire il valore di 1/gm3.
Avendo compreso quali sono le problematiche fondamentali della topo-
logia, si passera` nei seguenti paragrafi ad illustrare il circuito che realizza il
TIA e il dimensionamento.
3.5.1 Progetto del TIA
In fig. 3.6 e` mostrato il circuito completo del TIA. La sua struttura e` com-
posta da uno stadio di ingresso, costituito da M1, M2 ed MA, che converte le
tensioni di ingresso in segnali di corrente che vengono specchiati verso l’uscita
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Figura 3.6: Schema del TIA
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attraverso gli specchi nmos posti in basso. La sezione di uscita e` costituita
da due parti distinte: i rami con M11 e M12, che forniscono i terminali per la
compensazione, e la sezione di uscita propriamente detta costituita da M13 e
M14. Analizziamo solo meta` del circuito, dato che esso risulta completamente
simmetrico.
Osservando la sezione di uscita, il segnale utile si trova nella corrente di
drain di M12 e in pratica sul suo drain e` gia` presente un segnale pari a Vu2.
Infatti il transistor M14 e` un semplice traslatore di livello, che non introduce
alcuna amplificazione apprezzabile. Esso e` necessario in quanto nello schema
generale del transconduttore le due uscite del TIA sono connesse ai gate di
due transistor con il source a VDD (M3 e M4 di fig. 3.5): e` necessario allora
che le due uscite abbiano un range del modo comune che raggiunga il rail
di alimentazione a meno di una quantita` pari a |VGS − Vtp| + |Vtp|. Per la
tensione di drain di M12 vale la seguente relazione, dove si considera che per
il corretto funzionamento M8 deve rimanere in zona di saturazione:
VD12 = VDD − |VDS8| − |VGS10| ≤ VDD − (|VGS8 − Vtp|+ |VGS10 − Vtp|+ |Vtp|)
Risulta allora chiaro che occorre operare una traslazione in continua del se-
gnale verso la tensione di alimentazione e cio` viene eseguito dall’inseguitore
di source M14.
Per quanto riguarda la polarizzazione, I1 e` proporzionale alla corrente I0
del transconduttore. Affinche´ il sistema funzioni, e` sufficiente che le correnti
di polarizzazione in tutti i rami siano proporzionali a I1. Gli specchi di
M1,M2,MA 33/17,m=3 MF 1.5/3.4,m=3
R 50 kΩ M7,M8,M9,M10 1.5/3.4,m=1
M3,M4,MB 1.5/22,m=12 M11,M12 1.5/22
M5,M6,MC 1.5/22 M13,M14,M15,M16 1.5/3.4,m=40
MD,ME 20/17, m=5
Tabella 3.1: Dimensionamento del circuito di fig. 3.6
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corrente presenti sono dimensionati in maniera che risulti:
ME =MD
M3 =MB =M4
M5 =MC =M6 =M12 =M11
M7 =M8
kTIA1 =
β6
β4
kTIA2 =
β8
βF
=
1
3
Staticamente la corrente I1 viene copiata dallo specchio ME −MD e si divi-
de in parti pressoche´ uguali nei tre rami di ingresso8. La corrente del ramo
con M2 viene specchiata dalla coppia M4 −M12 e quindi ID12 = kTIA1I1/3.
Poiche´ tale corrente e` proporzionale a I1, si potrebbe polarizzare tale ramo
con uno specchio di corrente opportunamente dimensionato che abbia in in-
gresso proprio I1. Ogni differenza tra la corrente erogata da tale specchio e
la corrente di drain di M12 sopra calcolata provocherebbe un offset in DC al-
l’ingresso dell’amplificatore. Purtroppo questo potrebbe avvenire facilmente
a causa dell’utilizzo che si fa del TIA all’interno del transconduttore. In-
fatti si desidera ottenere un ampio range di modo comune di ingresso per il
transconduttore e il modo comune di ingresso dei segnali del TIA e` legato a
quello degli ingressi del transconduttore9. Un’ampia variazione del modo co-
mune degli ingressi del TIA provoca la variazione della tensione drain-source
di MD e di conseguenza una variazione della sua corrente di drain a causa
degli effetti di modulazione della lunghezza del canale. Questa variazione si
ripercuote su ID12 ma non avrebbe alcun effetto sullo specchio eventualmen-
8Il fatto che la corrente si divida in parti uguali nei tre rami e` assicurato dalla reazione in
cui e` inserito il TIA. Infatti se la corrente che polarizzaM2 fosse maggiore di I1/3, avrei che
ID12 > ID8 (si faccia riferimento ai rapporti di specchio). Questo provoca una diminuzione
della tensione sul drain di M12 e quindi della Vu2. Tale riduzione viene riportata dalla
reazione in ingresso al TIA come un aumento della VG2, con l’effetto di ridurre la ID2. Un
analogo meccanismo di reazione negativa in continua si ha per ID2 < I1/3.
9Dal circuito di fig. 3.5 si ha: Vs = V1 − VGS1 e V+ = V− = VS + VDS , dove VGS1 e
VDS sono costanti e dipendenti dal tuning del Gm (eq. (3.14)).
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te posto a polarizzare M12, con la conseguenza di causare offset in ingresso.
Per evitare questo, la corrente di polarizzazione di M12 e` ricavata in questo
modo: le correnti nei tre rami di ingresso vengono specchiate con fattore di
specchio kTIA1 e sommate sul drain di MF ; la corrente di polarizzazione e`
generata quindi dividendo per 3 tale corrente nello specchio MF −M8. In
pratica si fa in modo che la corrente sia proporzionale ad IE, cos`ı come lo
e` la ID12, in modo che, se anche non fosse IDD = I1, non risulterebbe offset
sistematico in ingresso non desiderato.
L’amplificatore presenta un offset sistematico in ingresso tra gli ingressi
V1,2 e Vs, che permette di fissare la tensione drain-source dei transistor che
costituiscono il nucleo del transconduttore. Infatti, se la corrente si divide
in parti uguali nei tre rami di ingresso, la |VOV | dei tre transistor di ingresso
risulta uguale. Inoltre, dato che tali transistor hanno il source cortocircuitato
con il terminale di bulk, risultano uguali anche le loro tensioni di soglia. Ne
segue che, staticamente, con riferimento alla (3.25),
Voff = V1,2 − Vs = −(|VOV 1,2|+ |Vtp|) +RI1
3
+ |VOV A|+ |Vtp| = RI1
3
(3.27)
La corrente I1 e` allora la variabile che permette di fissare l’offset dell’ampli-
ficatore e quindi le VDS dei due transistor di ingresso del transconduttore.
Si ponga ora attenzione alla questione della compensazione, di cui si e`
parlato nella precedente sezione. La funzione della resistenza in serie al
condensatore di compensazione e` svolta da M10: esso e` montato a diodo e
dimensionato in modo che risulti,
RC =
1
gm10
=
√
2β10I10 =
1
gm3
=
√
2β3I3 (3.28)
dove 1
gm10
e` la resistenza equivalente del transistor montato a diodo e con il
pedice 3 si indicano i parametri del transistor M3 di fig. 3.5. Deve quindi
essere
β3I3 = β10I10 = β10I1
kTIA1
3
(3.29)
in modo che la resistenza RC segua le variazioni di gm3 al variare del punto di
riposo. Si noti come sia conveniente realizzare in questo modo la resistenza
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variabile, dato che il TIA e` polarizzato con correnti proporzionali alla corrente
di tuning.
Per lo studio dell’amplificatore per piccoli segnali e` conveniente utiliz-
zare le seguenti posizioni per i segnali di ingresso, in modo da sfruttare la
simmetria del circuito: 
v1 = vc +
vin
2
v2 = vc − vin2
vs = vs
Nei passaggi successivi si suppone che il comportamento degli specchi sia
ideale, cioe´ che essi non introducano singolarita` nella risposta in frequenza.
Affinche´ questa ipotesi sia valida e` necessario che essi siano dimensionati in
maniera tale da comportarsi resistivamente nella banda del sistema.
Procedendo con la sovrapposizione degli effetti, si applichi dapprima solo
vin (modo differenziale), cioe´ sia
v1 =
vin
2
v2 = −vin2
vs = 0
Per la simmetria del circuito, il source di M1 e` a massa e quindi id1 =
gm1vin/2. Considerando gli specchi si ottiene
id12 = kTIA1gm1
vin
2
= gmdvin
Applicando solo il modo comune, si ha
v1 = vc
v2 = vc
vs = vs
Nell’analisi della sezione di ingresso, si puo` facilmente ricavare, sovrapponen-
do gli effetti di vc e vs e considerando gmA = gm1,2 che
10
vs1 =
2(1 +Rgm1)
3 + 2Rgm1
vc +
1
3 + 2Rgm1
vs
10Sono state usate le seguenti approssimazioni:roD  1/gm1; ro1, ro3  1/gm3.
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Figura 3.7: Circuito equivalente del TIA
Quindi
id12 = kTIA1gm1(vc − vs1) = kTIA1gm1
(
vc − 2(1 +Rgm1)
3 + 2Rgm1
vc − 1
3 + 2Rgm1
vs
)
= 2gmd
1
3 + 2Rgm1
(vc − vs) = gmc(vc − vs)
A questo punto e` possibile ricavare il circuito equivalente, mostrato in fig. 3.7.
La Rc e` quella definita nella (3.28); per gli altri componenti presenti si ha che
R1 = ro12 e C1 = Cgs14 +Cdb12 +Cdb10. Per semplicita` si e` omessa la ro8, che
andrebbe in parallelo al terminale di compensazione. Si noti che il traslatore
di livello in uscita e` stato modellato come un generatore ideale di tensione
comandato. Tale approssimazione e` valida solo per frequenze abbastanza
basse. Infatti la risposta in frequenza dell’inseguitore di source risulta, detta
CL la capacita` di carico sull’uscita, costituita dal carico capacitivo del TIA
(Cgs3 + Cgs5 di fig. 3.5) e dalla capacita` parassita sul source di M14 (Csb14 +
Cdb16):
Vout1
V11
=
gm14(ro14//ro16)
1 + gm14(ro14//ro16)
1
1 + (ro14//ro16)CL
1+gm14(ro14//ro16)
s
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L’approssimazione mostrata in fig. 3.7 e` allora valida per
f  fsourcefollower = 1 + gm14(ro14//ro16)
2pi(ro14//ro16)CL
≈ gm14
2piCL
(3.30)
Dal circuito di fig. 3.7 e` anche possibile ricavare le espressioni in continua
di Acc e Add delle (3.25) e (3.26):
Acc = R1gmc =
kTIA1gm1ro12
3 + 2Rgm1
Add = R1gmd =
kTIA1gm1ro12
2
3.5.2 Circuito completo
Il dimensionamento del nucleo del transconduttore avviene in maniera del
tutto analoga al procedimento seguito nella sezione 3.4.1. L’unica differen-
za nel dimensionamento di questo circuito rispetto alla prima realizzazio-
ne e` la sostituzione della (3.27) alla (3.16), dovuta alla diversa struttura
dell’amplificatore che impone la VDS.
Si definiscano, con riferimento alla fig. 3.8, i seguenti rapporti di specchio:
I0
Ib
=
β0
β15
= k1 (3.31)
I1
Ib
=
β16
β15
= k2 (3.32)
Ripetendo le operazioni di dimensionamento si ottengono le dimensioni
dei transistor di ingresso riportate in tabella 3.2 e i valori della corrente I0
M1,M2 1/200,m=1 M11,M12 1.5/200,m=1
M3,M4 1.5/17,m=4 M13,M14 1.5/90,m=4
M5,M6 1.5/170,m=1 M0,M15 1.5/90,m=2
M7,M8 1.5/170,m=1 M16 1.5/90,m=180
M9,M10 1.5/200, m=1 Cc1,Cc2 10pF
Tabella 3.2: Dimensionamento del circuito di fig. 3.8
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necessari ad ottenere un Gm variabile da 30 nS a 300 nS, del tutto analoghi
a quanto gia` riportato nel precedente dimensionamento.
Per quanto riguarda i fattori di specchio si sceglie di imporre k1 = 1,
mentre per determinare k2 si scrive la relazione che lega la VDS e la corrente
di tuning:
I0 = g0VDS =
3
k2R
VDS (3.33)
Da questa relazione si ricava che, con riferimento ai calcoli gia` svolti,
k2R = 5 MΩ
Si sceglie di dimensionare R = 50 kΩ e k2 = 90. Questa scelta e` fatta
in base a considerazioni sui valori ammissibili per entrambi i parametri e in
V1 V2VDS
-
VDS
+
M1 M2+
-
M3 M4
+ -
+-
VDD
Cc1 Cc2
cmp1 cmp2
M5 M6
Ib
M8M7
M9
M11 M12
M10
M13 M14M0M15
VBp
VBn
Iout
VS
M16
I1
Figura 3.8: Circuito completo del transconduttore
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modo che si possano ottenere all’interno del TIA dei rapporti di specchio
interi. Il fatto che il prodotto k2R non sia pari a 5 MΩ implica solo una
piccola variazione dei valori della VDS necessari per ottenere i Gm prefissati.
A questo punto, una volta nota la relazione tra I0 e I1, e` possibile de-
terminare il dimensionamento del TIA. Occorre solo aggiungere che i tran-
sistor M13 e M14, la cui funzione e` spiegata nel paragrafo successivo, sono
dimensionati in modo che
k3 =
β13
β15
=
β14
β15
= 2
Per il TIA si ha che, affinche´ sia verificata la (3.29), si pone, usando gli stessi
simboli di quella equazione, I3 = I10 e β3 = β10; essendo I3 = I1 + I13 =
I0
2
+ k3Ib =
5
2
Ib e I10 = I1
kTIA1
3
= Ib
kTIA1k2
3
si ricava
kTIA1 =
15
2k2
=
1
12
Come accennato nella sezione 3.2, e` necessario utilizzare un circuito di
divisione della corrente che permetta di ottenere bassi Gm. Infatti con il
nucleo del transconduttore utilizzato si ottengono Gm non inferiori a 30 nS
(cfr. sez. 3.4.1).
Tale divisione avviene con gli specchi M3 −M5 e M4 −M6 di fig. 3.8. Il
problema del dimensionamento di questi specchi e` l’utilizzo di area. Infatti,
se si volesse realizzare uno specchio secondo la tecnica standard, si impor-
rebbe l’uguaglianza L3 = L5 e il fattore di specchio sarebbe determinato dal
rapporto delle W equivalenti, ottenute come prodotto della molteplicita` di
ciascun transistor per la larghezza del transistor elementare11. Il problema
nasce dall’entita` delle correnti in gioco e dalla necessita` di far funzionare
gli specchi in forte inversione. Infatti, nel processo utilizzato, se si voles-
se ottenere per un transistor pmos una VOV = 100 mV con una corrente
ID = 100 nA, occorrerebbe un rapporto d’aspetto pari a
W
L
=
2ID
µpCoxV 2OV
≈ 0.6
11Naturalmente si possono modificare direttamente le larghezze, ma operare sulle mol-
teplicita` permette di ottenere un matching migliore. Inoltre quanto affermato in seguito e`
indipendente dall’utilizzare le molteplicita` o le larghezze.
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Supponendo di volere un rapporto di specchio pari a kdiv = 50, dovrebbe-
ro essere realizzati almeno kdiv transistor elementari in parallelo, tali che il
transistor equivalente abbiaW/L = 0.6. Considerando una larghezza minima
del transistor elementare di 1.5 µm, occorrerebbe una lunghezza di almeno
125 µm. Cio` porterebbe all’occupazione di una grande area e alla presen-
za di una capacita` di gate pari a Cgs ≈ 46 pF, che, come riscontrato dalle
simulazioni, comporta problemi nella stabilizzazione del loop di reazione.
Si utilizza allora uno tecnica simile a quella di [24]: i due transistor dello
specchio hanno le L diverse, oltre che le W , in modo da ottenere il fattore di
specchio kdiv con una minore area di gate complessiva.
Come si puo` osservare dalla tabella 3.2, il rapporto d’aspetto perM3 eM5
vale rispettivamente 1.5
17
× 5 e 1.5
170
× 1. Si ottiene cos`ı il desiderato kdiv = 50,
che permette di ottenere Gm dell’ordine di qualche centinaio di pS.
Nella sezione 3.2 e` stato affermato che lo stadio di divisione non deve esse-
re presente nel transconduttore master, in modo che il loop di stabilizzazione
del Gm non risulti eccessivamente lento. Nel master viene allora inserito uno
specchio con un fattore di divisione unitario, ma con alcune particolarita`.
Infatti, invece di realizzare tale specchio con due transistor uguali, vengono
utilizzati transistor con dimensioni simili a quelle di M3 e M4 degli slave: in
particolare M3 e` uguale nel master e negli slave
12 mentre M4 conserva lun-
ghezza e larghezza dell’analogo transistor degli slave ma ha una molteplicita`
pari a m3
W3L4
L3W4
= 50. Questo e` stato fatto per preservare la regolazione del
Gm rispetto alle variazioni della temperatura. Infatti gli specchi sono soli-
tamente progettati operando il matching delle lunghezze di canale perche´ a
diverse lunghezze di canale corrisponde un diverso comportamento in tem-
peratura. Utilizzando transistor con uguali L nel master e negli slave questi
effetti si compensano: anche se il fattore di specchio varia al variare della
temperatura, esso varia ugualmente nel master e negli slave. Il sistema di
12Si ricordi infatti che il gm di tale transistor deve essere pari a 1/Rc, dove Rc e` la
resistenza per la cancellazione dello zero di feed-forward. Cambiare le dimensioni di tale
transistor implica cambiare anche il dimensionamento del TIA.
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stabilizzazione del Gm regola la transconduttanza del master compensando
questo effetto, che cos`ı risulta compensato anche per gli slave. Per l’altro
specchio nmos posto in basso non ci sono problemi di matching tra master e
slave in quanto il suo fattore di specchio e` unitario in entrambi.
Quindi i quattro pmos posti in alto nella fig. 3.8 impongono il rappor-
to di specchio. Dalle simulazioni si osserva che e` necessario utilizzare degli
specchi cascode per evitare errori sistematici nelle correnti. Sono stati allora
introdotti nel circuitoM7 eM8, che, opportunamente polarizzati, aumentano
l’impedenza di uscita degli specchi e rendono la corrente di uscita negli spec-
chi invariante, almeno al primo ordine, rispetto alle variazioni della tensione
di uscita sugli specchi.
In basso e` stato scelto uno specchio cascode a larga dinamica [34], che offre
i benefici di uno specchio cascode classico ma con una dinamica maggiore di
uscita. Per il suo dimensionamento e per i circuiti che generano VB1 e VB2
della fig. 3.8 si faccia riferimento all’appendice C.
Queste soluzioni per gli specchi consentono alla tensione di uscita di
avere un’ampia dinamica e realizzano una bassa conduttanza d’uscita del
transconduttore.
Da quanto osservato in questo paragrafo e` possibile ricavare le dimensioni
dei transistor del transconduttore, riportate nelle tabelle 3.1 e 3.2, imponendo
che le VGS − Vt di ciascun transistor, eccetto M1, M2 e M9 e M10 del TIA,
siano pari a 100 mV per il tuning minimo (I0 = 30 nA). In questo modo si
e` certi che i transistor lavorino in forte inversione13; inoltre non sono state
utilizzate VOV maggiori per evitare di sprecare dinamica: si noti infatti che,
con un range di regolazione di una decade, le VOV variano di un fattore pari
a
√
10. Le dimensioni dei transistor che costituiscono l’ultimo stadio d’uscita
del TIA, cioe´ il traslatore di livello a source follower, sono dimensionati in
modo che valga la (3.30).
In fig. 3.9 sono mostrati i risultati delle simulazioni del transconduttore.
13Per alcuni valori di Gm i transistor degli specchi di uscita possono trovarsi in debole
inversione. Si faccia riferimento alla trattazione dell’appendice C.
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Figura 3.9: Transconduttanza al variare della tensione differenziale di
ingresso per varie correnti di tuning
In questo caso si polarizza il transconduttore con un modo comune di 2.2 V e
si fa variare la tensione differenziale di ingresso. Si noti la larga dinamica dif-
ferenziale che si riesce ad ottenere, soprattutto per bassi Gm. All’aumentare
della corrente di tuning la dinamica differenziale si restringe come previsto
dal modello. Nella figura e` mostrata anche una curva per Ib = 10 nA; questo
valore non e` compreso nel range di tuning per cui l’oggetto e` stato progetta-
to: ne segue che alcuni transistor risultano in debole inversione. Il circuito
continua comunque a funzionare, anche se in un regime completamente diver-
so. Si puo` osservare infatti come la curva piu` in basso abbia un andamento
diverso dalle altre e vada a zero molto piu` lentamente.
In fig. 3.10 e` riportato il Gm in funzione della variabile di regolazione. La
relazione risulta praticamente lineare, come previsto nelle sezioni precedenti.
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Figura 3.10: Transconduttanza al variare della regolazione
3.5.3 Stabilita`
La stabilita` del sistema puo` essere studiata sfruttando la simmetria del cir-
cuito: si analizza prima la stabilita` per il modo differenziale e poi quella per
il modo comune, come mostrato nell’appendice A.
Si consideri dapprima il caso differenziale. Si supponga che il circuito si
comporti in maniera antisimmetrica e che quindi le tensioni nella meta` destra
e nella meta` sinistra del circuito siano di ugual modulo e di segno discorde.
Come nel caso classico dell’analisi di circuiti stimolati differenzialmente, i
nodi sull’asse di simmetria si possono considerare a massa. L’analisi di sta-
bilita` viene quindi svolta su meta` del circuito di partenza, ad es. sulla meta`
sinistra.
Si puo` applicare il teorema di scomposizione [35] effettuando un taglio sul
terminale non invertente del TIA e utilizzando la massa come riferimento. Il
generatore vp si trova quindi all’ingresso del TIA, mentre l’impedenza Zp e`
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posta tra il drain e il source diM1, in quanto il source diM1 e` a massa nel caso
differenziale. L’impedenza Zp e` di facile calcolo, in quanto e` semplicemente
la capacita` CgsTIA1 del transistor di ingresso del TIA (si noti cha anche il
source di questo transistor e` a massa per segnali differenziali).
E’ possibile a questo punto disattivare gli ingressi, usare il circuito equi-
valente del TIA e calcolare il guadagno d’anello βA = vr
vp
∣∣∣
v1,v2=0
, dove vr e` la
caduta ai capi di Zp. Il circuito per il calcolo del βA e` mostrato in fig. 3.11.
Con riferimento a questo circuito, R2 e` la resistenza equivalente del transistor
in zona triodo, avendo trascurato la r03, e risulta:
R2 =
(
∂ID
∂VDS
)−1
= β(VGS1 − Vt − VDS)
C2 = CgsTIA1 + Cp
dove Cp e` la capacita` parassita al drain diM1 data dalla somma delle capacita`
dei drain di M1 e M3 verso il substrato.
Se vale la condizione (3.30) il circuito equivalente e` lo stesso di un am-
plificatore operazionale a due stadi e, nell’ipotesi di cancellazione dello ze-
ro di feed-forward, possono essere usate le espressioni note per il prodotto
guadagno-banda ω0 e per la posizione del secondo polo ω2 [36]:
ω0 =
2gmd
Cc1
ω2 =
gm3
C1 + C2
(
1 +
C1C2
(C1 + C2)Cc1
)−1
gmdvin
+
-
R1 C1
Rc
v11
v11
vout1
+
- Cin
vin/2
vp
C2R2
gm3vout1
Cc1
vr
+
-
Figura 3.11: Circuito per il calcolo del βA nel caso differenziale
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Queste espressioni , insieme alla (3.30) possono essere usate, piuttosto che
per un dimensionamento analitico del circuito, per capire come modificare
i parametri dei componenti circuitali per ottenere un buon margine di fase.
Sono ora calcolate le espressioni sopra riportate nel caso Ib = 300 nA, le cui
simulazioni sono riportate in seguito.
f0 =
ω0
2pi
=
2gmd
2piCc1
=
kTIA1gm1
2piCc1
=
60 µS
12 · 2pi · 10 pF ≈ 79.6 kHz
f2 ≈ gm3
C1 + C2
=
4.4 µS
6.6 pF
≈ 106 kHz
Notare che sono state fatte le seguenti approssimazioni: nel circuito equi-
valente del TIA non e` stata inserita la resistenza equivalente del transistor
M8 e non e` stata considerata la capacita` parassita del condensatore di com-
pensazione. Infatti tale capacita` e` del tipo poly-diffusione n+ e in questo caso
la faccia del condensatore costituita dalla diffusione non e` posta a massa. Un
problema per la precisione del transconduttore puo` essere determinato dalla
corrente di perdita del diodo parassita presente nel modello della capacita`
(fig. 1.12): se questo si trova collegato al drain di M1 puo` determinare un
errore nella corrente di uscita del transconduttore. Per questo motivo e` im-
portante collegare al drain di M1 il terminale della capacita` costituito da
polisilicio e il terminale ”meno ideale” al TIA.
L’analisi di modo comune puo` essere svolta in maniera analoga. Si suppo-
ne che il circuito funzioni in maniera simmetrica: e` possibile quindi operare
con la tecnica standard spezzando il circuito in due parti uguali. Questa
operazione puo` essere eseguita operando la sostituzione dei componenti posti
sull’asse di simmetria del circuito con due componenti uguali in parallelo: a
titolo di esempio la resistenza equivalente di M0 di valore ro0 viene sostituita
dal parallelo di due resistenze di valore 2ro0; per la simmetria delle tensioni,
il ramo che collega queste due resistenze puo` essere tagliato senza alterare
il funzionamento del circuito. Procedendo in questa maniera si ottiene il
circuito equivalente; essendo questo simmetrico, se ne considera solo la meta`
sinistra. Come nel caso differenziale si puo` usare il teorema di scomposizione
tagliando sul terminale non invertente del TIA con riferimento sul source di
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M1. Dalle simulazioni si osserva che il margine di fase dell’anello nel caso di
modo comune ha un valore maggiore del caso differenziale, rendendo meno
critico il problema della stabilita` a modo comune. Non viene quindi eseguita
una trattazione analitica, che non risulterebbe di interesse pratico.
Il guadagno d’anello puo` anche essere simulato usando il circuito di fig. 3.12.
Viene riprodotta la situazione usata precedentemente per i calcoli: si tagliano
i collegamenti all’ingresso del TIA e si introduce una copia del TIA oppor-
tunamente polarizzata che permette di simulare la Zp del teorema di scom-
posizione. Vengono aggiunti nel circuito i tre generatori mostrati: Vc ha una
componente continua pari alla VDS di M1 e M2 quando il circuito funziona
correttamente, in modo da non alterare il funzionamento a causa del taglio
effettuato. Si fa agire in AC prima il generatore Vc e poi simultaneamente i
+ -
+
cmp1cmp2
VS
+
-
+
- +-
VDD
M3
M1 M2
M4
Cc1 Cc2
M0
V1 V2
0.5Vd 0.5Vd
Vc
-
+ -
+
cmp1cmp2
VS
-
Figura 3.12: Circuito per la simulazione del guadagno d’anello
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Figura 3.13: Guadagno d’anello del modo differenziale
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Figura 3.14: Guadagno d’anello del modo comune
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due generatori comandati dalla tensione Vd. Le risposte in frequenza cercate
risultano rispettivamente, nel caso differenziale e nel caso di modo comune,
(βA)d =
Vd1−Vd2
Vd
e (βA)C =
Vd1−Vs1
Vc
; nelle fig. 3.13 e 3.14 sono riportate le
risposte in frequenza con i rispettivi margini di fase nel caso Ib = 300 nA,
con V1 = V2 =2 V.
Si puo` notare dalle figure che i prodotti guadagno-banda (PGB) di modo
differenziale e di modo comune sono abbastanza bassi rispetto ai valori a cui
si puo` essere abituati lavorando con altri circuiti, ad esempio amplificatori
operazionali. In questo caso bisogna pero` fare riferimento alle frequenze di
interesse per la presente applicazione: il filtro che si intende progettare ha
una frequenza di taglio dell’ordine della decina di Hz e il PGB risulta in
entrambi i casi molto maggiore di tale valore. Il guadagno d’anello risulta
quindi basso, con conseguente bassa precisione nell’imposizione delle VDS, per
frequenze che per il filtro corrispondono alla banda di transizione o alla banda
bloccata. In queste zone quindi non e` piu` necessario che la transconduttanza
abbia un andamento il piu` possibile vicino a quello ideale e, di conseguenza,
i PGB ottenuti risultano soddisfacenti.
Il circuito risulta quindi stabile nella zona di funzionamento lineare. Oc-
corre pero` considerare anche il comportamento del circuito a fronte di segnali
di ingresso che vadano oltre il range di dinamica corretto. Infatti l’applicazio-
ne di segnali differenziali eccessivamente elevati puo` portare allo spegnimento
di una delle due sezioni simmetriche del transconduttore e quindi anche di
parte della catena di amplificazione dell’anello di reazione, cioe´ di uno dei
due transistor a source comune. Il sistema si trova a lavorare allora in una
zona di funzionamento non corretta, nella quale il guadagno di anello varia
rispetto al valore di progetto. Si osserva dalle simulazioni che cio` puo` portare
a delle oscillazioni che perdurano anche quando il sistema e` riportato nella
zona di funzionamento corretto. In fig. 3.15 sono riportati i risultati di una
simulazione in transitorio: si noti come il sistema si comporti correttamente
a fronte di gradini di ingresso nella dinamica del sistema. Quando viene for-
nito in ingresso un segnale eccessivamente alto si innescano delle oscillazioni
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che non si interrompono quando la tensione differenziale di ingresso torna a
zero.
Per ovviare a questo problema sono stati introdotti due transistor ag-
giuntivi (M14 e M13 di fig. 3.8) che forniscono una corrente costante ai due
transistor a source comune, in modo che essi non vengano mai spenti. Si
osservi in fig. 3.15 come la modifica risolva il problema: a fronte dell’impulso
di ampiezza 2 V di tensione differenziale il sistema presenta un certo tempo
di recupero, ma non si innesca alcuna oscillazione.
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Figura 3.15: Transitori delle corrente di uscita del transconduttore con e
senza i transistor M14 e M15
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3.5.4 Analisi di rumore
Per il calcolo del rumore complessivo del transconduttore viene utilizzato il
circuito per piccolo segnale di fig. 3.16, nel quale sono indicate le sorgenti di
rumore considerate e gli ingressi sono cortocircuitati a massa.
Poiche´ si cerca una stima del rumore a bassa frequenza, il rumore intro-
dotto da ciascun dispositivo attivo puo` essere rappresentato da un generatore
di corrente collegato tra drain e source. E’ nota la densita` spettrale di poten-
za di ciascun generatore, che, per un generico MOSFET, vale, considerando
M1 M2
M3 M4
+ -
+-
Cc1 Cc2
cmp1 cmp2
M5 M6
IB
M8M7
M9
M11 M12
M10
M13 M14M0
M15
Iout
VS
in1
in13 in14
in10
in10
in12in11
in9
in9
in3 in4
in5
in7
in7
in6
in8
in8
in1
in2in2
Figura 3.16: Circuito per il calcolo del rumore in uscita
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rispettivamente rumore termico e rumore flicker:
Sin(f) = 4kTg +
Nf
WL
1
f
g2m (3.34)
dove k e` la costante di Boltzmann, T la temperatura assoluta, gm la trans-
conduttanza del dispositivo e W e L le sue dimensioni geometriche. Nf e`
una costante dipendente dal processo, diversa per nmos e pmos, il cui valore
e` indicato nell’appendice B. La transconduttanza g vale β(VGS − Vt) per i
transistor in zona triodo e 2
3
gm per i transistor in saturazione.
In fig. 3.16 alcuni generatori sono stati scomposti in due generatori equi-
valenti verso massa per semplificare i calcoli svolti. Non sono mostrati i
generatori di rumore per M0 ed M15, perche´ agiscono a modo comune e il
loro effetto sull’uscita e` nullo se si suppone che il circuito sia perfettamente
bilanciato. Anche i generatori in1 e in2 collegati ai source di M1 e M2 agi-
scono a modo comune e non hanno effetto sull’uscita. Verra` ora calcolata
la corrente di cortocircuito del transconduttore, operando la sovrapposizione
degli effetti su tutti i generatori mostrati in figura. Infatti per il teorema
di Thevenin generalizzato il transconduttore rumoroso e` equivalente ad un
transconduttore senza generatori interni di rumore con un generatore di cor-
rente in parallelo all’uscita caratterizzato dalla densita` spettrale di potenza
calcolata nel seguito del paragrafo. Questo e` possibile assumendo di lavorare
a frequenze abbastanza basse da poter considerare nulla la corrente entrante
nei terminali di ingresso.
Le correnti in1, in13, in3 concorrenti nel nodo di drain di M1 (ed analoga-
mente in2, in14, in4) trovano verso il drain diM3 una bassa resistenza, dovuta
alla reazione dell’amplificatore. Infatti se A e` il guadagno fornito dall’ampli-
ficatore tra il drain di M3 e il suo gate, la resistenza vista nel drain di M3 si
puo` approssimare con 1
Agm3
 ro1. Si puo` allora utilizzare l’approssimazione
secondo la quale le correnti sopra citate si considerano entranti completa-
mente nel drain diM3; vengono quindi specchiate verso i rami d’uscita divise
per il fattore di specchio (W/L)5
(W/L)3
= kdiv.
Per quanto riguardaM7 (M8), il generatore di corrente in7 (in8) sul source
vede una resistenza pari a ro5 verso il drain di M5 e una resistenza approssi-
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mabile con 1
gm7
verso il source di M7. Si approssima che tale corrente entri
totalmente in M7, sotto l’ipotesi che
1
gm7
 ro5. Di conseguenza risulta
id7 = in7 e, per l’equazione nodale al drain di M7, la corrente in7 non da
contributi sull’uscita. Ragionamento analogo si puo` ripetere per M10.
Per M9 ed M11 si procede nel seguente modo. Sia RD la resistenza vista
sul drain di M9; la resistenza equivalente di Thevenin vista dai capi del
generatore in11 si puo` calcolare sostituendo a tale generatore un generatore
di prova vp e calcolando la corrente ip da esso erogata. Si ha:
id9 = −1 + ro9gm9
RD + ro9
vp
ip =
vp
ro11
− gm11RDid9 − id9 ≈ −gm11RDid9 = gm11RD 1 + ro9gm9
RD + ro9
vp
dove sono state usate le ipotesi gm11RD
1+ro9gm9
RD+ro9
 1/ro11 e gm11rD  1.
Allora, applicando solo la corrente in11, ho
vs9 =
RD + ro9
gm11RD(1 + ro9gm9)
in11
id9 = −1 + ro9gm9
RD + ro9
vs9 = − in11
gm11RD
vg11 = vg12 = −RDid9 = in11
gm11
id12 ≈ gm12vg12 = gm12 in11
gm11
= in11
Per calcolare l’effetto del generatore in9 sul drain di M9 calcolo la resi-
stenza vista da tale punto verso il basso, utilizzando il solito generatore vp.
Ottengo il sistema  vp = vs9 + (ip + gm9vs9)ro9vs9 = (ip − gm11vp)ro11
che porta a
vp
ip
=
ro9 + ro11(1 + gm9ro9)
1 + gm11ro11(1 + gm9ro9)
≈ 1
gm11
Poiche´ 1
gm11
 RD ≈ gm7ro7ro5, la corrente in9 puo` considerarsi entrante
totalmente nel drain di M9 e quindi
id12 = −id9
Capitolo 3. Transconduttore a basso Gm 87
Poiche´ l’effetto del generatore in9 sul drain di M11 ha lo stesso effetto di in11,
per la sovrapposizione degli effetti applicata ai due generatori di corrente in9
risulta id12 = 0.
La corrente in12 vede una resistenza
1
gm10
 ro12 e si richiude quasi
totalmente in uscita.
In conclusione,
iout =
−in1 + in2 + in3 − in4 − in13 + in14
kdiv
− in5 + in6 − in11 + in12 (3.35)
e quindi per la densita` spettrale di potenza, sfruttando le simmetrie del
circuito,
Siout = 2
(
Sin1 + Sin3 + Sin13
k2div
+ Sin5 + Sin11
)
(3.36)
Se si considerano solo i contributi di rumore termico,
Siout,th =
16
3
kT
(
3
2
gm1 + gm3 + gm13
k2div
+ gm5 + gm11
)
=
16
3
kT
√
2ID1
 3β1VDS12√2ID1 +√α3β3 +√α13β13
k2div
+
+
√
α5β5 +
√
α11β11
)
(3.37)
dove e` stata usata l’espressione gmi =
√
2βiIDi, i 6= 1, la definizione αi ∆= IDiID1
e gm1 = β1VDS, dato che M1 e` in zona triodo.
I parametri dei transistor sono indicati nella seguente tabella:
W
L
,m β(µA/V2) α
M1
1
200
,1 0.6 1
M3
1.5
17
,5 15 5
M13
1.5
90
,4 12 4
M5
1.5
170
,1 0.3 0.1
M11
1.5
200
,1 1.35 0.1
Considerando che kdiv = 50 e Gm =
2β1ID1
g0kdiv
, con 2ID1 = g0VDS,
Siout,th =
16
3
kT
√
GmFth (3.38)
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dove
Fth =
√
g0kdiv

3
√
β1VDS1
2
√
2ID1
+
√
α3β3
β1
+
√
α13β13
β1
k2div
+
√
α5β5
β1
+
√
α11β11
β1

≈
√
g0kdiv
(√
α5β5
β1
+
√
α11β11
β1
)
Si noti che nell’ultima espressione e` stato possibile trascurare i termini
corrispondenti al rumore di M1, M3 e M13 grazie al fattore kdiv al nume-
ratore. Cio` e` esattamente l’opposto di quello che accade in un sistema di
amplificazione, in cui il rumore totale e` determinato dal rumore del primo
stadio se questo e` caratterizzato da un’amplificazione non modesta. Poiche´ il
transconduttore considerato e` caratterizzato da un’attenuazione in corrente
tra il primo stadio e il resto del transconduttore, il rumore e` determinato
principalmente dagli specchi di uscita.
Quindi, per ID1 = 15 nA,
Siout,th ' 2.76 · 10−27 A2/Hz√
< i2out > =
√
Siout,th ' 52.5 fA/
√
Hz
Si noti come questo valore sia in ottimo accordo con i risultati delle simu-
lazioni mostrati in fig. 3.17. In questa figura si vede bene il contributo del
rumore flicker a basse frequenze e la presenza di una frequenza di corner14
intorno ai 100 Hz. Si puo` misurare il rumore termico intorno a 1 kHz; al di
sopra di tale limite il modulo della risposta in frequenza del transconduttore
non e` piu` piatta e cio` incide sulla forma della densita` spettrale di rumore in
uscita.
Per il rumore flicker, la (3.36) diviene
Siout,f l(f) =
2
f
 Nng2m1W1L1 + Npg2m3W3L3 + Nng2m13W13L13
k2div
+
Npg
2
m5
W5L5
+
Nng
2
m11
W11L11

14Si indica con frequenza di corner la frequenza alla quale i contributi del rumore flicker e
del rumore termico sono uguali. Al di sotto di tale frequenza la densita` spettrale di potenza
assume il classico andamento del rumore 1/f mentre per frequenze piu` alte predomina il
rumore termico e la densita` spettrale di potenza appare piatta.
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Figura 3.17: Densita` spettrale di potenza del rumore in uscita al
transconduttore in funzione del tuning
= 2Nn
4β1ID1
fW1L1
 β1VDS1g0 + α3 µpNpL
2
1
µnNnL23
+ α13
L21
L213
k2div
+ α5
µpNpL
2
1
µnNnL25
+ α11
L21
L211

(3.39)
avendo notato che
g2mi
WiLi
= 2µCoxIDi
L2i
per i 6= 1. In analogia alla (3.38):
Siout,f l =
Nn
fW1L1
GmFfl (3.40)
Ffl = 2g0
 β1VDS1g0 + α3 µpNpL
2
1
µnNnL23
+ α13
L21
L213
kdiv
+ kdiv
(
α5
µpNpL
2
1
µnNnL25
+ α11
L21
L211
)
≈ g0kdiv
(
α5
µpNpL
2
1
µnNnL25
+ α11
L21
L211
)
Numericamente, per ID1 = 15 nA,
Siout,f l(f) ' 34.52 · 10−27 A2
1
f
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√
< i2out > =
√
Siout,f l ' 185.8 fA
1√
f
Anche questo risultato e` in buon accordo con le simulazioni mostrate in
fig. 3.17. E’ possibile ora ricavare anche la frequenza di corner, imponendo
Siout,f l(fk) = Siout,th(fk)
da cui
fk =
Nn
W1L1
GmFfl
16
3
kT
√
GmFth
=
√
Gm
fk0√
Gm0
(3.41)
con Gm0 e fk0 =
64.5 · 10−27A2
2.09 · 10−27A2/Hz ' 31 Hz rispettivamente la transcondut-
tanza e la frequenza d’angolo per ID1 = 1 nA.
Notare che nel calcolo eseguito non compare il contributo del TIA. Que-
sto perche´ si vuole solo dare una stima di come il rumore varia con la
transconduttanza nella banda in cui la transconduttanza si puo` considerare
resistiva.
3.6 Polarizzazioni alternative
Finora l’equazione per la corrente di polarizzazione (3.10) e` stata implemen-
tata solo nel caso α = 0, sia per la semplicita` di realizzazione, sia perche´
tale scelta costituisce, come gia` ampiamente visto, un compromesso tra le
prestazioni di dinamica differenziale e dinamica di modo comune. Puo` essere
M1,M2 1/200 M8 4.7/0.8
M3,M4 1.5/2.2 M11 1.5/90, m=20
M5 1.5/0.8, m=3 M9 1.5/90
M6,M7 1.5/3.1 M10 1.5/90, m=2
R 50 kΩ M12 1.5/0.8
IBIAS 10 µA
Tabella 3.3: Dimensionamento del circuito di fig. 3.18
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M1,M2 1/200 R 50 kΩ
M3,M4 1.5/2.5 M8 1.5/1, m=3
M5 1.5/90, m=60 M9 1.5/90
M6,M7 1.5/4.4 M10 1.5/90, m=2
IBIAS 10 µA
Tabella 3.4: Dimensionamento del circuito di fig. 3.19
utile pero` avere a disposizione anche transconduttori che implementino i due
casi α = ±1, in modo da poterli utilizzare secondo l’applicazione particola-
re, privilegiando uno dei due aspetti di dinamica. In questa sezione saranno
analizzati due circuiti che generano una corrente di polarizzazione parabolica
nella VDS e che possono essere facilmente aggiunti al transconduttore ana-
lizzato fino a questo punto, senza cambiare eccessivamente la sua topologia
Vdd
M1
M2
M3 M4 M5
M6
M8
M7
M9 M10
I0
IBIAS
VB
R
M11
M12
Figura 3.18: Circuito per generare la I0 nel caso α = 1
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Figura 3.19: Circuito per generare la I0 nel caso α = −1
circuitale.
Per il caso α = 1 si deve generare la seguente corrente:
I0 = g0VDS + βV
2
DS (3.42)
Dal circuito del transconduttore si ha a disposizione la corrente di tuning Ib
che risulta legata alla VDS attraverso il TIA:
Ib = g0VDS (3.43)
in quanto il transconduttore e` stato progettato proprio per realizzare il caso
α = 0.
La (3.42) puo` essere cos`ı manipolata:
I0 = g0VDS + βV
2
DS = βVDS
(
g0
β
+ VDS
)
= β
(
g0
2β
+ VDS
)2
− β
(
g0
2β
)2
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L’ultima differenza e` tra due termini che ricordano l’espressione della corrente
di drain di un MOS in saturazione: si puo` ottenere I0 come differenza tra le
correnti di drain di due transistor con Vov pari a
g0
2β
e g0
2β
+ VDS. Questo e` il
principio di funzionamento del circuito di fig. 3.18.
Nel transistor M9 finisce la differenza tra ID1, specchiata da M3 −M4,
e ID2. La differenza tra le tensioni di gate di M1 e M2 e` pari alla caduta
sulla resistenza R. Gli specchi M5−M12 e M11−M1515 sono dimensionati in
modo che la corrente in R sia una replica scalata opportunamente di Ib e la
caduta su tale resistenza sia pari a VDS. Il transistor M9 specchia la propria
corrente in M10 che va a sostituire il transistor M0 della fig. 3.8.
I transistorM6,M7 eM8 sono usati per imporre una tensione costante sul
gate di M2. Essi costituiscono un anello di reazione, simile ad uno specchio
di Wilson, che impone che la corrente di M7 e M6 sia uguale. Infatti M7
specchia la corrente di M6; se tale corrente e` diversa da IBIAS il potenziale
del gate di M8 varia in modo che la corrente in M6 sia proprio pari a IBIAS.
Detta V0 la tensione sul gate di M2, avendo osservato che il rapporto di
specchio tra M9 e M10 e` pari a 2, si ha che
I0 = 2
[
β
2
(V0 + VDS − Vt)2 − β
2
(V0 − Vt)2
]
= β[2(V0 − Vt) + VDS]VDS
= 2β(V0 − Vt)VDS + βV 2DS (3.44)
La tensione V0 e` scelta (variando IBIAS e le dimensioni di M6) in modo
che il g0 nella (3.42) sia pari al valore del g0 per il caso α = 0. Infatti, dalla
(3.33):
g0 =
3
k2R
≈ 0.7 µS
e quindi
V0 = Vt +
g0
2β
≈ 1.2
Affinche´ la polarizzazione sia corretta e` necessario che il β usato in queste
espressioni sia pari al β dei transistor di ingresso del transconduttore. In
15Si fa riferimento al transistor M15 del transconduttore. Il terminale VB e` infatti
collegato al gate di tale transistor.
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realta`, anche se si usano uguali dimensioni, ci sara` un lieve mismatch tra il
β di quei transistor e quello dei MOS M1 e M2 a causa della diversa pola-
rizzazione: si ha infatti che il termine µn che compare nell’espressione del β
non e` costante, ma varia con la Vov attraverso l’effetto del campo elettrico
perpendicolare al canale. Queste variazioni, che comunque sono di lieve en-
tita`, non danno problemi particolari al transconduttore complessivo; infatti
il mismatch dei β causerebbe un discostamento di I0 dal valore ideale mo-
dificando la condizione di polarizzazione del transconduttore. Le variazioni
inciderebbero pero` solo sull’entita` del range di dinamica differenziale e del
range di dinamica di modo comune, senza modificare altri parametri come
la transconduttanza. Di conseguenza, poiche´ non e` utile avere un matching
accurato su tali parametri, il matching dei β non costituisce un problema.
Il caso con α = −1 si puo` realizzare in maniera analoga notando che:
I0 = g0VDS − βV 2DS = βVDS
(
g0
β
− VDS
)
= β
(
g0
2β
)2
− β
(
g0
2β
− VDS
)2
Il circuito che si ottiene per implementare questa equazione e` del tutto
analogo al precedente ed e` mostrato in fig. 3.19. In questo caso e` necessario
utilizzare un circuito a pmos che imponga la tensione sul gate di M1. La
corrente di uscita del circuito risulta ora:
I0 = 2β(V
′
0 − Vt)VDS − βV 2DS (3.45)
dove V ′0 e` la tensione sul gate di M1. Anche in questo caso la tensione V
′
0 e`
scelta in modo da mantenere lo stesso g0 e in particolare si ha V
′
0 = V0.
Il corretto funzionamento dei sue circuiti e` dimostrato dalle simulazioni,
i cui risultati sono mostrati nelle fig. 3.20 e 3.21. Nella prima e` mostrato
l’andamento delle correnti nei tre casi e si nota l’andamento pressoche´ pa-
rabolico per α = −1 e α = 1. E’ importante osservare che per bassi Gm la
corrente di polarizzazione del transconduttore assume nei tre casi quasi lo
stesso valore16, mentre per valori alti la corrente non assume valori eccessiva-
mente grandi. Da cio` si deduce che per bassi valori della corrente di tuning,
16Si noti infatti dalla (3.10) che il punto (VDS = 0, I0 = 0) appartiene alle tre curve ed
esse si avvicinano sempre piu` per bassi valori della VDS e quindi della Ib.
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Figura 3.20: Corrente di polarizzazione della coppia differenziale di ingresso
per α diversi
i transconduttori risultanti dall’applicazione dei circuiti descritti in questa
sezione si comportano nella stessa maniera. Inoltre, il fatto che le correnti
non assumano valori eccessivamente alti garantisce il corretto funzionamento
del nucleo del transconduttore e degli specchi di corrente gia` dimensionati
per α = 0.
La fig. 3.21 dimostra invece la correttezza dell’equazione (3.3). Si possono
osservare gli andamenti della VGS1,2 per α = 0 e α = 1 e notare come cre-
scano in maniera diversa rispetto alla variabile di tuning e quindi alla VDS.
La terza curva rimane quasi invariata con la regolazione: e` proprio cio` che
permette di avere una buona dinamica di modo comune su tutto il range di
regolazione. E’ mostrata in figura anche la VGS del transistor di polarizzazio-
ne del transconduttore. Tale quantita` assume naturalmente valori maggiori
per correnti maggiori, ma e` interessante avere a disposizione il suo andamen-
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Figura 3.21: Tensioni gate-source dei transistor di ingresso e del transistor
di polarizzazione per α diversi
to perche´ esso incide direttamente sulla dinamica di modo comune. Infatti,
con riferimento alla (3.9), si ha Vmin = VGS0 − Vt.
Infine, nelle fig. 3.22 e 3.23, sono mostrati gli andamenti, analoghi a quelli
di fig. 3.9, per il transconduttore polarizzato con modo comune di 2.2 V in
ingresso e una tensione costante in uscita di 1.65 V. Si osserva sensibilmente
la differenza di range differenziale ammesso per la tensione di ingresso nei tre
casi. In particolare, per α = −1, le ultime curve in alto sono difficilmente
utilizzabili, a meno di usare il transconduttore in topologie in cui si e` sicuri
che la tensione differenziale sia limitata a poche centinaia di mV.
Nelle tre figure successive si puo` osservare l’effetto delle tre diverse po-
larizzazioni sul modo comune. E’ mostrata la transconduttanza al variare
del modo comune di ingresso per diversi valori della corrente di tuning Ib.
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La normalizzazione del Gm al valore che la transconduttanza assume per un
modo comune di 2 V permette di notare come le curve siano caratterizzate
dallo stesso andamento. E’ possibile osservare nelle figure come la zona piat-
ta per il Gm abbia maggiore o minore estensione al variare del tuning. La
variazione del Gm con il modo comune nella zona piu` piatta puo` essere in
parte imputata alla variazione della VDS imposta dal TIA; infatti, variando
il modo comune di ingresso del transconduttore si provoca una variazione
del modo comune di ingresso del TIA; cio` causa la variazione della tensione
drain-source del transistor dello specchio di polarizzazione dello stadio di in-
gresso del TIA, con conseguente variazione della corrente nella resistenza e
quindi dell’offset del TIA. Tale effetto non e` pero` sufficiente a spiegare l’en-
tita` della variazione del Gm, che e` quindi dovuta anche ad effetti del secondo
ordine che non sono modellati dalle equazioni utilizzate nel dimensionamento
del nucleo del transconduttore.
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Figura 3.22: Transconduttanza in funzione della tensione differenziale di
ingresso al variare del tuning per α = 1
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Figura 3.23: Transconduttanza in funzione della tensione differenziale di
ingresso al variare del tuning per α = −1
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Figura 3.24: Transconduttanza normalizzata in funzione della tensione di
modo comune di ingresso al variare del tuning per α = 1
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Figura 3.25: Transconduttanza normalizzata in funzione della tensione di
modo comune di ingresso al variare del tuning per α = −1
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Figura 3.26: Transconduttanza normalizzata in funzione della tensione di
modo comune di ingresso al variare del tuning per α = 0
Capitolo 4
Progetto del filtro
4.1 Dimensionamento del circuito
4.1.1 Caratterizzazione del transconduttore
L’andamento della transconduttanza in frequenza deve essere tale da non in-
trodurre non idealita` nella banda passante e nella banda di transizione nella
risposta in frequenza dei filtri. E’ naturale che la risposta in frequenza non
puo` mai rimanere ideale, ma non si presentano problemi se le non idealita`
sono situate in zone dove il segnale in uscita e` molto attenuato. In fig. 4.1
e` mostrata tale risposta in frequenza; le simulazioni sono state effettuate
iniettando il segnale con generatori di tensione ideali e con tensione costante
sull’uscita; il modo comune e` stato scelto in modo da far funzionare corret-
tamente l’oggetto. E’ possibile notare l’andamento piatto del modulo e della
fase1 fino ad una certa frequenza, che risulta piu` bassa per correnti di pola-
rizzazione inferiori. Cio` e` naturale, in quanto all’aumentare delle correnti di
polarizzazione tutte le singolarita` del circuito si spostano piu` in alto. Questo
effetto e` utile anche nell’implementazione dei filtri: le singolarita` dei filtri
sono proporzionali a Gm/C e la risposta in frequenza del transconduttore e`
ideale in una banda in qualche modo proporzionale a Gm.
1La fase vale 180◦ in continua solo a causa della convenzione scelta per la corrente.
Essa risulta sempre uscente per tensioni differenziali positive.
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Figura 4.1: Risposta in frequenza del transconduttore al variare del tuning
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Figura 4.2: Andamento della transconduttanza al variare del tuning e della
temperatura
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L’effetto della temperatura sulla transconduttanza e` mostrato in fig. 4.2;
il modo comune utilizzato per le simulazioni e` pari a 2.2 V. Il Gm diminuisce
all’aumentare della temperatura e questo effetto puo` essere imputato alla
diminuzione del valore della mobilita` al crescere della temperatura, essendo
Gm = µnCox
W1
L1
VDS.
4.1.2 Filtro del primo ordine
Il filtro del primo ordine e` stato realizzato con la topologia descritta nella
sezione 1.3. E’ stata usata una capacita` di 50 pF del tipo poly-diffusione
n+; sia in questo caso sia nel seguito, il terminale costituito dalla diffusione
e` posto a massa per ridurre l’effetto delle non idealita` del condensatore.
Le simulazioni riportate sono state eseguite polarizzando il filtro con una
tensione costante in ingresso pari a 2 V su cui sono state sovrapposte le
componenti in AC. In fig. 4.3 e` riportata la risposta in frequenza del filtro
regolato per avere frequenza di taglio a 10 Hz per T=27◦. E’ interessante
notare, oltre alle variazioni introdotte dalla temperatura, gli effetti di non
idealita`, che possono essere raffrontati con l’equazione (1.9), che tiene conto
del modello del transconduttore introdotto nel capitolo 1. In primo luogo si
nota l’attenuazione finita alle alte frequenze, dovuta alla capacita` di ingresso
del transconduttore; questa capacita` non e` tenuta in considerazione nelle
simulazioni della risposta in frequenza della transconduttanza, dato che in
quel caso il transconduttore e` alimentato da generatori di tensione ideali.
Per quanto riguarda il discostamento dal comportamento ideale nella banda
di transizione del filtro, si osserva che sia il modulo sia la fase hanno un
andamento simile a quello ideale fin tanto che la frequenza si mantiene nella
zona piatta della fig. 4.1.
In fig. 4.4 e` mostrata la caratterizzazione della banda a -3 dB del filtro
al variare della temperatura e del tuning; il segnale di ingresso utilizzato ha
una componente continua a 2 V. Si puo` notare lo stesso andamento che ha il
Gm in fig. 4.2, derivante dalla diretta proporzionalita` della frequenza di polo
dalla transconduttanza.
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Figura 4.3: Risposta in frequenza del filtro del primo ordine configurato per
frequenza di polo a 10 Hz
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Figura 4.4: Frequenza di polo del filtro del primo ordine non stabilizzato al
variare del tuning e della temperatura
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4.1.3 Filtro del secondo ordine
Il filtro del secondo ordine realizzato si basa sulla topologia della sezione 1.4.
E’ stato deciso di realizzare un filtro di Butterworth con la stessa frequenza
di taglio del filtro del primo ordine.
Dalle (1.11) e (1.12), imponendo Q = 1/
√
2 e ω0 = 2pi ·10 Hz e utilizzando
due transconduttori uguali per migliorare il matching dei Gm:
C1 = 2C2√
C1C2 =
ω0
Gm
Si decide di ottenere le stesse frequenze di taglio del filtro del primo ordine
in corrispondenza degli stessi valori di Gm, per cui:
C1 = 70.71 pF
C2 = 35.35 pF
Per migliorare il matching delle capacita` si e` sfruttato il fatto che C1 ha
valore doppio di C2, in modo da realizzarla con due capacita` in parallelo
uguali a C1 (sempre utilizzando capacita` poly-diffusione).
La risposta in frequenza del filtro cos`ı realizzato e` mostrato in fig. 4.5;
anche in questo caso il segnale di ingresso utilizzato ha una componente
continua a 2 V. Nel modulo si nota un picco molto accentuato nella banda
di transizione. Per capire da cosa e` determinato si usa il modello di fig. 4.7.
Nel circuito sono indicate esplicitamente capacita` di ingresso e conduttan-
ze d’uscita dei due transconduttori; le capacita` di uscita si ritengono invece
incluse in C1 e C2. Inoltre, dato che nel caso particolare risulta Cout  C1, C2,
le capacita` di uscita potranno essere trascurate. Si possono allora scrivere le
seguenti equazioni nodali: [(Ci1 + Ci2 + C2)s+ go2]Vout − Ci2sV1 − Ci1sVin = Gm2(V1 − Vout)[(Ci2 + C1)s+ go1]V1 − Ci2sVout = Gm1(Vin − Vout)
da cui si ricava
Vout
Vin
=
N(s)
D(s)
(4.1)
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Figura 4.5: Risposta in frequenza del filtro del secondo ordine configurato
per frequenza di taglio a 10 Hz
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Figura 4.6: Frequenza di taglio del filtro del secondo ordine non stabilizzato
al variare del tuning e della temperatura
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Figura 4.7: Filtro del secondo ordine con capacita` e conduttanze parassita
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N(s) = Ci1(Ci2 + C1)s
2 + (Gm1Ci2 + go1Ci1)s+Gm1Gm2 (4.2)
D(s) = [Ci1(C1 + Ci2) + Ci2(C2 + Ci1) + C1C2] s
2 +
+ [go1(Ci1 + Ci2 + C2) + (go2 +Gm2)(C1 + Ci2)+
+Ci2(Gm1 −Gm2)] s+ g01go2 +Gm2(go1 +Gm1) (4.3)
Se si impongono le seguenti condizioni, derivanti dal dimensionamento
dei componenti e dall’entita` dei parassiti,
Gm1 = Gm2 = Gm
C1, C2  Ci1 = Ci2 = Ci
Gm  g01, g02
si ha
Vout
Vin
=
CiC1s
2 +GmCis+G
2
m
C1C2s2 +GmC1s+G2m
=
1 +
s
ω0Q0
+
s2
ω20
1 +
s
ωpQp
+
s2
ω2p
(4.4)
con
ωp =
Gm√
C1C2
, Qp =
√
C2
C1
(4.5)
ω0 =
Gm√
C1Ci
, Q0 =
√
C1
Ci
(4.6)
(4.7)
Da queste espressioni si deduce che il picco della risposta in frequenza e`
dovuto alla presenza di due zeri complessi coniugati parassiti. Tali zeri sono
anche caratterizzati da un Q elevato, dato che la capacita` di ingresso e` molto
piu` piccola delle capacita` C1 e C2, e questo determina la forma pronunciata
del picco.
Anche per questo filtro e` riportata (fig. 4.6 dove la tensione di ingresso
ha componente continua pari a 2 V) la dipendenza della frequenza di taglio
dalla temperatura e dal tuning.
E’ interessante poi osservare le risposte dei filtri che si possono realizzare
variando il tuning dei transconduttori. Grazie alla possibilita` di variare il
Gm in una decade si riescono ad ottenere le risposte in frequenza di fig. 4.8.
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Figura 4.8: Risposta in frequenza del filtro del secondo ordine agli estremi e
al centro del range di regolazione. La legenda indica la frequenza di taglio.
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4.2 Stabilizzazione termica
Come appare chiaro, avendo osservato le deviazioni dal comportamento idea-
le dovute alla temperatura, e` necessario operare una stabilizzazione del Gm.
La stabilizzazione del filtro e` affidata al circuito di fig. 4.9 [37]. Il trans-
conduttore master e` posto in un loop di reazione formato dall’amplificatore
differenziale (transistor M1 −M4), da M5 e dal transconduttore stesso. Se
l’anello di reazione funziona correttamente, a regime la corrente di uscita del
transconduttore e` pari a Ir e quindi si ha:
Gm =
Ir
I0RD
(4.8)
Le correnti I0 e Ir possono essere facilmente ottenute con i convertitori
tensione-corrente mostrati in fig. 4.10 a partire da una tensione costante,
generate per esempio con un riferimento bandgap [12]. In questo modo si
ottiene:
Gm =
Vr
VBGRD
R0
Rr
(4.9)
Se R0 e Rr sono fabbricate con lo stesso materiale (ad es. polisilicio),
la precisione della transconduttanza e` affidata alla resistenza RD; minore
sara` il suo coefficiente di temperatura, migliore sara` la stabilizzazione del
Gm. Nelle simulazioni effettuate RD e` una resistenza ideale, in modo che
si possano osservare gli effetti della temperatura non dipendenti da essa:
interessa infatti caratterizzare il comportamento del circuito di stabilizza-
zione indipendentemente dalla precisione del riferimento prescelto; gli effetti
del coefficiente di temperatura non nullo della RD possono essere facilmente
presi in considerazione attraverso la (4.9).
M1,M2 1/200,m=1 M6,M7 3.1/0.8,m=3 VB 1.5/200,m=1
M3,M4 1.5/5.9,m=3 IB 2 µA RC 200 kΩ
M5 1.5/90,m=4 I0 10 µA
Tabella 4.1: Dimensionamento del circuito di fig. 4.9
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Figura 4.9: Loop di stabilizzazione
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Figura 4.10: Circuiti per la realizzazione di Ir e I0 di fig. 4.9
Il dimensionamento del transconduttore master e` gia` stato analizzato; nel
circuito esso e` polarizzato opportunamente attraverso la caduta di potenziale
sulle due resistenze RD e RC , che fissano rispettivamente il modo differenziale
di ingresso (100 mV) e la tensione di modo comune (2.05 V).
L’amplificatore differenziale formato dai transistorM1−M4 ha in ingres-
so l’uscita del transconduttore e una tensione costante VB. Il sistema non e`
sensibile al valore di tale tensione, che semplicemente impone il valore della
tensione di uscita del transconduttore, in modo che esso funzioni in una zona
corretta. Infatti, a meno dell’errore introdotto dal guadagno d’anello finito
in DC, la tensione d’uscita del transconduttore e` pari a VB =
VDD
2
= 1.65 V;
e` stato scelto questo valore osservando che lo stadio d’uscita del transcon-
duttore e` composto da due specchi, a pmos e a nmos, e per il corretto fun-
zionamento e` sufficiente che che la tensione d’uscita non sia troppo vicina ai
due rail di alimentazione.
E’ interessante osservare la funzione del transistor M5. Esso e` necessario
per impedire che il circuito di stabilizzazione si trovi a funzionare in una zona
di instabilita`. Infatti, in analogia a quanto affermato anche nella sezione 1.7,
affinche´ l’anello risulti stabile e` necessario che ∂Gm
∂Vctl
> 0. Notare che qui si
suppone un controllo del transconduttore in tensione mentre in fig. 3.8 la
variabile di tuning e` Ib. In realta` questa e` solo una posizione che permette di
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Figura 4.11: Transconduttanza del master in funzione della tensione di
controllo
semplificare l’analisi del circuito; infatti il transistorM5 di fig. 4.9 sostituisce
il transistor M15 di fig. 3.8 in ogni transconduttore: esso e` dimensionato in
modo da specchiare la propria corrente negli altri transistor del circuito del
transconduttore.
Tornando al problema della stabilita` dell’anello, in fig. 4.11 e` mostrato
come varia il Gm del master in funzione della tensione di controllo. Questa
figura mostra che ci sono due zone in cui la derivata del Gm ha segno discor-
de. L’amplificatore differenziale e` collegato in maniera tale che il guadagno
d’anello per piccolo segnale della reazione e` negativo solo se la derivata del
Gm rispetto alla tensione di controllo e` positiva. E’ quindi necessario evitare
che la tensione di controllo possa lavorare nella zona oltre il picco di fig. 4.11.
La funzione di M5 e` proprio questa, oltre a quella di specchiare la corrente
nei transconduttori slave. Le dimensioni di M5 sono tali che, se anche tutta
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la corrente IB scorresse in esso, la VGS5 rimarrebbe piu` bassa rispetto alla
posizione del picco del Gm mostrato in figura. Inoltre per stabilizzare l’a-
nello bisogna ottenere un buon margine di fase del guadagno d’anello: cio` e`
reso possibile dall’aggiunta, in parallelo al generatore di corrente Ir, di una
capacita` di compensazione di 10 pF.
4.3 Caratterizzazione del sistema stabilizzato
Vengono riportati in questa sezione i risultati delle stesse simulazioni eseguite
nella sezione 4.1 ma con l’aggiunta del circuito di stabilizzazione appena
descritto.
Da questi risultati appare chiara la bonta` della stabilizzazione operata.
Dai grafici tridimensionali e` possibile osservare come la caratteristica di re-
golazione risulti rettilinea, a meno di una zona per alte temperature e alte
correnti di polarizzazione.
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Figura 4.12: Andamento della transconduttanza stabilizzata in temperatura
al variare del tuning e della temperatura
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Figura 4.13: Frequenza di polo del filtro del primo ordine stabilizzato al
variare del tuning e della temperatura
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Figura 4.14: Frequenza di taglio del filtro del secondo ordine stabilizzato al
variare del tuning e della temperatura
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Figura 4.15: Risposta in frequenza del filtro del primo ordine stabilizzato in
temperatura configurato per frequenza di polo a 10 Hz
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Figura 4.16: Risposta in frequenza del filtro del secondo ordine stabilizzato
in temperatura configurato per frequenza di taglio a 10 Hz
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4.4 Range dinamico
4.4.1 Rumore
Le simulazioni di rumore, eseguite con un segnale di ingresso con continua
di 2 V, hanno portato ai risultati mostrati in fig. 4.17. Il rumore di uscita e`
stato integrato su una banda di 10 kHz. Si noti come per quasi tutto il range
di regolazione del filtro il valore quadratico medio del rumore si mantenga al
di sotto di 1 mV.
L’andamento del rumore al variare del tuning puo` essere spiegato cal-
colando analiticamente il valore quadratico medio della tensione di rumore
d’uscita. Detti i1 e i2 i generatori di rumore di corrente in uscita a ciascun
transconduttore del filtro del secondo ordine, e` facile determinare le funzioni
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Figura 4.17: Rumore in uscita del filtro del secondo ordine al variare del Gm
dei transconduttori
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di trasferimento rispetto all’uscita2:
Vun = H1(s)i1 +H2(s)i2 =
1
Gm
i1 +
C1S
G2m
i2
1 +
s
ω0Q
+
s2
ω20
La densita` spettrale di potenza dei due generatori di corrente e` data dalla
(3.38) e dalla (3.40). Considerando dapprima solo il rumore termico:
< v2u,th > =
∫ ∞
0
1
G2m
+
C21ω
2
G4m(
1− ω
2
ω20
)2
+
ω2
ω20Q
2
Siout,thdf
=
∫ ∞
0
1
G2m
+
C21ω
2
G4m(
1− ω
2
ω20
)2
+
ω2
ω20Q
2
16
3
kT
√
GmFthdf
=
16
3
kTFth
(√
Gm
G2m
ω0
4
√
2
+
C21
√
Gm
G4m
ω20
ω0
4
√
2
)
=
2
√
2√
C1C2
kTFth
1√
Gm
(4.10)
Sono state utilizzate le relazioni tra i parametri del circuito e le singolarita`
della risposta in frequenza e le relazioni
∫ ∞
0
1(
1− ω
2
ω20
)2
+
2ω2
ω20
df =
∫ ∞
0
ω2
ω20(
1− ω
2
ω20
)2
+
2ω2
ω20
df =
ω0
4
√
2
Analogamente per il rumore flicker si ha:
< v2u,fl > =
∫ ∞
ωl
2pi
1
G2m(
1− ω2
ω20
)2
+ ω
2
ω20Q
2
Siout,f ldf +
∫ ∞
0
C21ω
2
G4m(
1− ω2
ω20
)2
+ ω
2
ω20Q
2
Siout,f ldf
= Ffl
Nn
W1L1
1
Gm
pi2 + ln
4
√
ω4l +
G4m
C21C
2
2
ωl
 (4.11)
2E’ inutile specificare il verso dei generatori di corrente di rumore dato che la densita`
spettrale di potenza del rumore in uscita e` indipendente da esso.
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Si noti come l’integrale sia stato separato in due parti in quanto una delle due
funzioni integrande diverge per frequenze tendenti alla continua. Si risolve il
problema integrando a partire da una frequenza opportuna ωl
2pi
, che puo` essere
considerata l’inverso del tempo di osservazione per la misura del rumore.
Si osserva in entrambe le espressioni ottenute un andamento del rumore
di uscita crescente all’abbassarsi della transconduttanza in accordo con la
fig. 4.17. Per quanto riguarda il rumore termico cio` e` dovuto alla dipenden-
za particolare del rumore del transconduttore rispetto alla transconduttanza
stessa. Infatti la densita` spettrale di potenza di rumore di corrente e` propor-
zionale a
√
Gm e non a Gm, come accade nel caso di una semplice resistenza
o di un transconduttore che utilizza MOS in saturazione. In quest’ultimo
caso il rumore integrato sulla banda sarebbe stato proporzionale a kT√
C1C2
e
indipendente dal Gm. In ogni caso si osserva l’inversa proporzionalita` tra
rumore termico e capacita` utilizzate nel circuito.
4.4.2 Linearita`
La linearita` e` stata stimata utilizzando simulazioni in transitorio e mandan-
do in ingresso al sistema delle sinusoidi di ampiezza variabile. La tensione di
uscita e` stata scomposta nelle sue componenti frequenziali attraverso l’appli-
cazione della FFT; dai valori assunti da tali componenti in corrispondenza
delle prime dieci armoniche del segnale e` stata calcolata, secondo la defi-
nizione data nel capitolo 1, la THD, riportata in fig. 4.18. Le simulazioni
sono state eseguite in modo da fare l’analisi di Fourier dei segnali di uscita
solo dopo che il filtro era andato a regime, cioe´ dopo un tempo dell’ordine
di alcune volte la costante di tempo caratteristica del filtro. I toni utilizzati
nei test sono due: uno nella banda passante del filtro e uno nella banda di
transizione; in particolare il tono a frequenza maggiore e` posizionato circa
una decade dopo la frequenza a -3 dB del filtro, mentre l’altro tono e` po-
sto ad 1/15 di tale frequenza. Le simulazioni sono state ripetute per le tre
configurazioni la cui risposta in frequenza e` stata mostrata in fig. 4.8.
Se si considerano i valori riportati in queste figure come misura della
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Figura 4.18: Distorsione del filtro del secondo ordine regolato con frequenza
di taglio a 1.5 Hz (a), 5 Hz (b), 15 Hz (c). La legenda indica la frequenza
del tono usato per il test.
linearita` del sistema, si puo` stimare il range dinamico del filtro. Considerando
accettabile un errore di linearita` pari a THD=1%, si ottiene un massimo
segnale applicabile pari a 1.5 Vpp. Il limite inferiore e` dato dal rumore; se
si considera la frequenza di taglio richiesta dalle specifiche (10 Hz) si puo`
affermare che il rumore e` inferiore a 1 mV. Ne segue che, ricordando che il
guadagno del filtro in banda e` unitario e utilizzando i valori efficaci:
DR =
Vin,max
Nin
>
1.5 V
2
√
2 · 1 mV = 54.5 dB
Il filtro progettato rientra quindi nelle specifiche.
Conclusioni
In questo lavoro e` stato descritto il progetto di un filtro Gm-C passa-basso
in tecnologia CMOS. Le specifiche per tale circuito sono state ricavate dalle
caratteristiche del sistema per il condizionamento del segnale per un sensore
di portata: in particolare e` stato osservato che le caratteristiche critiche per
il filtro sono la frequenza di taglio, che risulta essere molto bassa per una
realizzazione monolitica, e il range dinamico.
Questi due fattori hanno posto dei vincoli stringenti per quanto riguarda
la realizzazione del transconduttore. E’ stata quindi sviluppata una topologia
originale che ha permesso di ottenere al contempo un range dinamico ampio
e una bassa transconduttanza.
Cio` e` stato reso possibile dall’adozione per il nucleo funzionale del trans-
conduttore di transistor MOS polarizzati in zona triodo, la cui transcondut-
tanza e` variata modulando la tensione drain-source. Questa soluzione ha
permesso di ottenere un range di variazione della transconduttanza di una
decade, caratteristica rara per transconduttori in tecnologia CMOS, e ha reso
possibile l’utilizzo del transconduttore in filtri a frequenza variabile.
Inoltre e` stata ideata una tecnica particolare per la divisione della corrente
di uscita del nucleo del transconduttore. Grazie ad essa e` stato possibile
ottenere il range di transconduttanza richiesto dalle specifiche (500 pS÷5 nS)
e si e` riusciti ad ottenere un buon matching tra i transconduttori utilizzati nel
filtro e il transconduttore master posto nel circuito di stabilizzazione del Gm,
nonostante i loro range di transconduttanza fossero diversi. La differenza nel
valore della transconduttanza nel master e negli slave e` stata introdotta per
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permettere una maggiore velocita` al circuito di stabilizzazione rispetto alla
velocita` di risposta del filtro.
La topologia utilizzata per il transconduttore e` caratterizzata da un com-
promesso per quanto riguarda la dinamica di modo differenziale e la dinamica
di modo comune di ingresso. Sono state sviluppate tre diverse soluzioni, per
le quali si ottengono diverse prestazioni di dinamica differenziale e di modo
comune, in modo da ottenere una discreta versatilita` dell’oggetto.
Per quanto riguarda le prestazioni del filtro complessivo, la sua rispo-
sta in frequenza risulta ben stabilizzata in un ampio range di temperatura
(−40÷85 ◦C) e praticamente coincidente con la risposta ideale di un filtro di
Butterworth del secondo ordine per piu` di una decade oltre la frequenza di
taglio (10 Hz). La dinamica dei segnali permessi per il filtro risulta di oltre
50 dB ed e` adeguata al trattamento dei segnali del sensore di portata. Inoltre
sono state eseguite simulazioni sulla variabilita` della frequenza di taglio del
filtro ed e` stato osservato che essa puo` variare da 1.5 Hz a 15 Hz.
Sviluppi futuri del lavoro presentato sono naturalmente la realizzazio-
ne del layout del sistema e la caratterizzazione di un prototipo fabbricato
conseguentemente per verificare quanto predetto dalle simulazioni.
Si puo` poi pensare di utilizzare la topologia descritta in altri range fre-
quenziali, modificando il dimensionamento del sistema. Il circuito progettato
si spinge infatti verso le frequenze piu` basse in relazione alla tecnologia uti-
lizzata ma si puo` prevedere una possibile estensione dello spazio di progetto
del filtro a frequenze piu` alte, oltre i limiti imposti dalle specifiche di questo
lavoro.
Appendice A
Stabilita` di una rete lineare
simmetrica
Sia A una rete lineare priva di generatori indipendenti; essa puo` contenere
componenti passivi e generatori comandati in tensione1. Ad ogni nodo sia
associato un indice i che lo identifica e sia Vi la sua tensione rispetto ad
un nodo di riferimento. E’ possibile dividere un nodo in due nodi disgiunti
collegati da un ramo a impedenza nulla.
In questo modo e` sempre possibile assegnare gli indici i in maniera che,
scambiando gli indici i ed i+1, ∀i dispari, per tutti i nodi e nelle espressioni
dei generatori comandati, la rete risultante sia uguale a quella di partenza.
Questo puo` essere fatto in ogni rete, grazie alla possibilita` di dividere un
nodo in due nodi distinti. Sia detta simmetrica una rete in cui gli indici dei
nodi sono assegnati in questa maniera.
1In ogni rete di interesse pratico e` possibile convertire i generatori comandati in corrente
in generatori comandati in tensione.
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Sia
V (s) =

V1
V2
...
Vn−1
Vn

il vettore delle tensioni nodali nel dominio della variabile complessa s. Esso
deve verificare l’equazione
M(s)V (s) = 0 (A.1)
dove M e` la matrice delle conduttanze (che include anche gli effetti dei ge-
neratori comandati). Poiche´ la rete e` simmetrica e lineare, anche i seguenti
vettori sono soluzione della (A.1):
Va(s) = [ V2 V1 · · · Vn Vn−1]T
Vb(s) = [ −V1 −V2 · · · −Vn−1 −Vn]T
e anche loro combinazioni lineari. In particolare sono soluzioni i due vettori
Vs(s) = [
V1+V2
2
V1+V2
2
· · · Vn−1+Vn
2
Vn−1+Vn
2
]T
Vas(s) = [
V1−V2
2
V2−V1
2
· · · Vn−1−Vn
2
Vn−Vn−1
2
]T
detti soluzione simmetrica e soluzione antisimmetrica della rete. Essi sono
tali che V = Vas + Vs. In generale una soluzione si definisce simmetrica se
∀i dispari risulta Vi = Vi+1. Analogamente una soluzione si dice antisimme-
trica se ∀i dispari risulta Vi = −Vi+1. Sopra e` stato quindi dimostrato che
ogni soluzione del sistema (A.1) puo` essere scomposta nella somma di una
soluzione simmetrica e di una antisimmetrica.
Poiche´ la trasformata di Laplace e` lineare, una condizione sufficiente per
la stabilita` della rete puo` essere derivata dalla stabilita` delle soluzioni simme-
triche e antisimmetriche. Infatti, se la rete risulta stabile per ogni soluzione
simmetrica, cioe´ se ∀V (s) soluzione simmetrica risulta2
lim
t→+∞ |L
−1(V (s))| = lim
t→+∞ |v(t)| = 0
2Le operazioni di antitrasformata e di limite sono intese per ogni componente del vettore
argomento.
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e analogamente risulta stabile per ogni soluzione antisimmetrica, allora la
rete e` stabile, in quanto:
lim
t→+∞ |v(t)| = limt→+∞ |L
−1(V (s))| = lim
t→+∞ |L
−1(Vs(s) + Vas(s))|
≤ lim
t→+∞(|vs(t)|+ |vas(t)|) = 0
E’ allora possibile studiare la stabilita` di una rete analizzandola separa-
tamente nel caso simmetrico e nel caso antisimmetrico. In questo modo si
possono facilmente sfruttare simmetrie della rete per semplificare i calcoli o
le simulazioni.
Appendice B
Modello del simulatore per il
rumore flicker
Nel design kit del BCD6 e` utilizzato il MOS Model 9 della Philips. I modelli
per il rumore flicker sono due, distinti per grado di accuratezza; nella libreria
a disposizione e` usato il modello piu` semplice, molto simile all’espressione
solitamente usata nella progettazione, che caratterizza nel seguente modo la
densita` spettrale di potenza del generatore di corrente di rumore posto tra
drain e source di ciascun transistor:
Sin(f) =
Nf
f
g2m (B.1)
dove gm e` la transconduttanza del MOSFET e Nf e` una costante, diversa
per PMOS ed NMOS, definita come
Nf =
WER · LER ·NFR
Weff · Leff ·M (B.2)
dove al numeratore sono presenti i parametri relativi al transistor di riferi-
mento (rispettivamente larghezza, lunghezza e coefficiente del rumore flic-
ker) e al denominatore larghezza efficace, lunghezza efficace e molteplicita`
del transistor al quale viene applicata la formula, definite come:
Leff = L+ LV AR− 2 · LAP
Weff = W +WVAR− 2 ·WOT
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L e W sono le dimensioni geometriche del transistor indicate nello sche-
matico, LV AR (indicata anche con DL) e WVAR (DW ) le variazioni in-
trodotte da etching e litografia, LAP (LD) l’estensione dei pozzetti di drain
e source al di sotto del gate dovuta a diffusione laterale e WOT (WD) la
dimensione delle zone di diffusione laterale nel canale dal bulk.
Nel caso in esame si ha
LAP = 0.027655 µm
WOT = 0.15612 µm
LV AR = WVAR = 0
e quindi si usano le approssimazioni
Leff ≈ L
Weff ≈ W
Dai parametri sopra riportati e` possibile ricavare il coefficiente Nf della
(B.1) per NMOS e PMOS:
Nfn = WER · LER ·NFR = 1.5418 · 10−9V2µm2
Nfp = WER · LER ·NFR = 1.3248 · 10−9V2µm2
Appendice C
Specchio cascode a larga
dinamica
In fig. C.1 e` mostrato lo schema elettrico di uno specchio cascode a larga
dinamica. Come in un cascode classico i transistor M3 e M4 sono utilizzati
per ottenere VDS1 = VDS2, in modo da rendere il circuito piu` preciso rispetto
ad uno specchio semplice e meno sensibile agli effetti della modulazione della
lunghezza del canale. La differenza fondamentale rispetto ad un cascode
classico e` rappresentata dalla minima tensione applicabile sull’uscita dello
specchio: per il corretto funzionamento e` sufficiente che la tensione di uscita
VB
M1 M2
M3 M4
Figura C.1: Specchio cascode a larga dinamica
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soddisfi la seguente disuguaglianza
Vu > VB − Vt4 > (VGS4 − Vt4) + (VGS2 − Vt2)
ottenuta imponendo che M4 sia in zona di saturazione ed usando per VB il
valore minimo, ricavato nel seguito. La tensione minima puo` essere quindi
anche di poche centinaia di mV, mentre nello specchio cascode classico la
tensione di uscita minima e` comunque maggiore della tensione di soglia.
Il circuito e` dimensionato in modo che β1
β2
= β3
β4
. Si ipotizzi che tutti
i transistor lavorino in zona di saturazione e si trascuri l’effetto delle VDS
per i due transistor M3 e M4. Si supponga per assurdo che ID2 <
β2
β1
ID1.
Poiche´ M1 e M2 hanno la stessa tensione di gate e di source, deve essere
VDS2 < VDS1. Inoltre si ha che VGS4 − Vt4 < VGS3 − Vt3. Dalle ultime due
disuguaglianze, notando che VG3 = VG4, si puo` facilmente ricavare
Vt4 − Vt3 > VGS4 − VGS3 = VS3 − VS4 = VDS1 − VDS2 > 0 (C.1)
Le tensioni di soglia di ciascun transistor dipendono dalla tensione di
source attraverso l’effetto body. In particolare, per un NMOS, la tensione
di soglia cresce in maniera monotona con la tensione di source. Dall’ultima
disuguaglianza segue allora VS4 > VS3, che e` in contraddizione con la (C.1).
Il ragionamento si puo` ripetere supponendo ID2 >
β2
β1
ID1. Il risultato finale
e` che deve essere VDS2 = VDS1 e ID2 =
β2
β1
ID1. Si capisce quindi che la
maggiore accuratezza di questo specchio dipende dal realizzare, con certe
approssimazioni, l’uguaglianza delle tensioni drain-source dei transistor piu`
in basso.
Per ricavare il corretto dimensionamento della tensione VB e i limiti di
dinamica del circuito, imponiamo la condizione che tutti i transistor lavorino
in zona di saturazione. Affinche´ cio` accada perM1 eM3, detta VG la tensione
del gate di M1:  VD1 > VG − Vt1VG > VB − Vt3
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La prima condizione si puo` riscrivere, considerando VD1 = VB − VGS3 e
VGS1−Vt1
VGS3−Vt3
=
√
β3
β1
,
VB > VG+VGS3−Vt1 = (VG−Vt1)+(VGS3−Vt3)+Vt3 =
(
1 +
√
β1
β3
)
(VG−Vt1)+Vt3
Le due condizioni, riportate sotto, possono essere rappresentate sul piano
VG − VB (fig. C.2), dove la zona ombreggiata piu` in chiaro indica dove le
condizioni sono soddisfatte. VB >
(
1 +
√
β1
β3
)
(VG − Vt1) + Vt3
VB < VG + Vt3
Si e` trascurato l’effetto body per il transistor M3, che porterebbe ad
una variazione di Vt3 con la VB. In ogni caso l’effetto introdotto e` molto
piccolo. I punti A e B della figura indicano i limiti entro i quali si vuole
che il circuito funzioni. Tali limiti sono determinati dall’entita` delle correnti
che lo specchio deve trattare. Infatti la VG varia con la corrente secondo la
relazione VG =
√
2ID1
β1
+ Vt1.
Nel caso particolare dello specchio usato nel transconduttore le correnti
variano di un ordine di grandezza, a causa della tunabilita` del transcondutto-
re. Quindi, piuttosto che generare una tensione VB costante, si preferisce far
variare VB con il tuning. Per ottenere una buona polarizzazione dello spec-
chio si puo` decidere di utilizzare una VB che vari su una retta equidistante
VG
VB
A B
Figura C.2: Rappresentazione grafica delle zone permesse per VB
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dalle due mostrate in figura. Cio` significherebbe fare:
VB =
(
1 +
√
β1
4β3
)
(VG − Vt1) + Vt1
2
+ Vt3
La realizzazione di una tale tensione puo` essere difficoltoso, a causa dei
termini che non variano con la corrente; si decide quindi di generare VB co-
me caduta su un transistor montato a diodo di uguali dimensioni di M1 (in
modo da avere anche stessa tensione di soglia) polarizzato con un’opportu-
na corrente. Gli altri transistor sono dimensionati come M1 (W=1.5 µm,
L=200 µm), in quanto il rapporto di specchio desiderato e` unitario; inoltre,
dato che le correnti utilizzate sono basse, si cerca di utilizzare rapporti di
aspetto molto piccoli in modo da evitare il piu` possibile di lavorare in debole
inversione.
Con l’aiuto delle simulazioni si sceglie VB opportunamente, ma non e`
possibile evitare di lavorare in debole inversione per le correnti piu` basse.
Come mostrato in fig. C.3, la VOV di M3 e M4 diviene negativa per correnti
di bias del transconduttore inferiori a 80 nA, che corrispondono a correnti
nello specchio inferiori a 4 nA. Cio` comunque non e` un problema, in quanto
0.0 50 100 150
0
100
200
-100
-200 200 250 300
VGS1-Vt1VGS3-Vt3 (V)
IB (nA)
Figura C.3: Tensione gate-source dei transistor dello specchio
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M1,M5 1.5/90, m=2 M4 1.5/17
M2 1.5/200 M6 1.5/110, m=4
M3 1.5/17, m=2
Tabella C.1: Dimensionamento del circuito di fig. C.4
lo specchio continua a funzionare anche in debole inversione, visto che i due
transistor che impongono la corrente lavorano sempre con la stessa tensione
gate-source e la stessa tensione drain-source.
In fig. C.5 e` mostrato come la tensione VB rimanga in ogni condizione
di funzionamento tra V 1 e V 2, che sono i due limiti per la VB calcolati
precedentemente.
Infine in fig. C.4 e` mostrato il circuito per ottenere VB1 e VB2 della fig. 3.8,
nel quale il terminale IB e` collegato al gate di M15 della fig. 3.8.
M1 M2
M3 M4
M5
M6
VB2 VB1
VDD
IB
Figura C.4: Circuito per la generazione di VB1 e VB2 della fig. 3.8
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Figura C.5: Andamento della tensione di polarizzazione al variare del tuning
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